더블 델타 결선 전원에 의한 PWM 컨버터의 멀티레벨 운전 by 박용순
 
 
저 시-비 리- 경 지 2.0 한민  
는 아래  조건  르는 경 에 한하여 게 
l  저 물  복제, 포, 전송, 전시, 공연  송할 수 습니다.  
다 과 같  조건  라야 합니다: 
l 하는,  저 물  나 포  경 ,  저 물에 적 된 허락조건
 명확하게 나타내어야 합니다.  
l 저 터  허가를 면 러한 조건들  적 되지 않습니다.  
저 에 른  리는  내 에 하여 향  지 않습니다. 




저 시. 하는 원저 를 시하여야 합니다. 
비 리. 하는  저 물  리 목적  할 수 없습니다. 






더블 델타 결선 전원에 의한 
PWM 컨버터의 멀티레벨 운전 
 
 
Multi-Level Operation of PWM Converter with 








전기 컴퓨터 공학부 






더블 델타 결선 전원에 의한 
PWM 컨버터의 멀티레벨 운전 
 
 
Multi-Level Operation of PWM Converter with 








전기 컴퓨터 공학부 
박 용 순 
 
3 
더블 델타 결선 전원에 의한 
PWM 컨버터의 멀티레벨 운전 
 
Multi-Level Operation of PWM Converter with 
Double-Delta Source Winding 
 
지도교수 설 승 기 




전기 컴퓨터 공학부 
박 용 순 
 
박용순의 공학박사 학위 논문으로 인준함 
2015년 2월 











본 논문에서는 변압기 또는 전동기의 권선들을 조합하여 2레벨 컨버터로 멀
티레벨 운전을 하는 회로 방식 및 그 제어 방법을 새롭게 제안한다. 전력용 
반도체의 스위칭을 이용하는 정지형 컨버터(static converter)는 직류 전압으로부
터 교류 전압을 출력하여 변압기 또는 전동기 권선에 교류 전압을 인가할 수 
있지만, 스위칭 과정에서 전력 변환에 도움이 되지 않는 맥동(ripple) 전류를 
발생시킬 수 밖에 없다. 이러한 맥동 전류를 줄이기 위한 하나의 방법으로서, 
전압 출력의 변화 단계를 높이는 멀티레벨 운전이 널리 적용되고 있다. 또한, 
대부분의 대용량 전력 변환 과정에는 여러 권선들이 직/병렬로 사용된다. 예를 
들어, 대용량 전동기는 여러 권선에 병렬로 전류를 흘리거나 직렬로 연결된 
권선끼리 전압을 분담하여 대용량의 전류 또는 전압으로부터 회전력을 얻는다. 
대용량 변압기 역시 여러 권선들이 직/병렬로 대단위 전력을 분담하여 전압을 
변환한다. 본 논문에서는 대용량 전력 변환에 필수적인 직/병렬 권선과 가격 




먼저, 제안하는 회로 방식에서 변압기/전동기 권선과 컨버터가 어떻게 결합
되어 멀티레벨 운전을 하는지 설명한다. 운전 주파수 관점에서 제안된 방식의 
컨버터 전압 이용율을 살펴보고, 권선 전압을 컨버터의 스위칭 함수로 표현하
여 실시간적인 전압 변화에서 기존의 방법과 어떤 차이를 보이는지 서술한다. 
또한, 시스템 구성적인 측면에서 기존의 회로 방식들에 대해 제안된 회로 방
식이 어떠한 장점과 단점을 가지는지 정성적으로 분석한다. 
 
제안하는 회로 방식은 대표적으로 변압기와 전동기에 적용될 수 있다. 각 
응용에서 전력 변환을 조절하기 위해서는 권선에 흐르는 전류에 대하여 궤환
(feedback) 제어가 가능해야 한다. 본 논문에서는 변압기와 전동기 응용 각각에 
대한 적절한 모델링을 기반으로 한 전력 제어 방법들을 제안한다. 특히, 본 논
문에서는 제안된 회로 방식이 적용된 유도기 구동을 위해 비간섭(decoupling) 
제어 방법이 새롭게 제안되었는데, 기존의 전류 제어 방법과 비교하여 동일한 
설계에서 약 114 % 빠른 동특성을 보였다. 제안된 회로 방식은 전력 변환에 
참여하던 컨버터 두 대 중에 하나가 탈락하더라도 전압 이용률 측면에서 여전
히 운전 가능한 장점을 지니므로, 컨버터 한 대가 탈락하는 사고 상황에서의 
제어 방법도 논의된다. 제안된 회로 방식은 컨버터 1기가 탈락된 사고 운전 
실험에서, 내부 권선 간의 자체적인 인터리빙(interleaving) 효과에 의해 스위칭 
주파수의 변경없이도 계통 전류의 고조파왜율(total harmonic distortion, THD)이 
정상 운전에 비해 70 % 감소하는 특성을 보였다. 
 
제안된 회로 방법은 PWM(pulse width modulation)에 사용되는 삼각파들 간에 
위상천이(phase shift)를 이용하여 쉽게 구현 가능하지만, 두 대의 컨버터 운용
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을 통합적으로 고려하여 PWM 최적화를 진행할 수 있다. 본 논문은 제안하는 
PWM 방식의 전압 평면 상에서의 의미를 설명하고, 3상 지령과 삼각파 비교를 
통하여 어떻게 제안된 PWM 방법이 구현될 수 있는지 기술한다. PWM 최적화
는 출력되는 전류의 고조파 특성 및 스위칭 손실이 고려되었다. 제안된 회로 
방식을 이용한 모의 실험과 실험에서, 제안된 PWM 방법은 기존의 PWM 방법







초록 ......................................................................................... i 
목차 ....................................................................................... iv 
제 1 장 도입 ......................................................................... 1 
1.1 연구의 배경 ........................................................................... 1 
1.2 논문의 목적 ........................................................................... 2 
1.3 논문의 구성 ........................................................................... 4 
제 2 장 더블 델타 전원에 연결된 권선 (Double Delta 
Source Winding, DDSW) [10] .............................................. 6 
2.1 제안된 전력 변환 회로의 구성 ......................................... 9 
2.2 제안된 전력 변환 회로의 전압 출력 ............................. 12 
2.2.1 운전 주파수에서의 전압 출력 ........................................................... 14 
2.2.2 스위칭 주파수에서의 전압 출력 ....................................................... 15 
2.2.3. 동상(common mode) 전압의 영향 ..................................................... 19 
2.3 기존 전력 변환 시스템과의 비교 ................................... 22 
2.3.1 수동 필터를 사용하는 시스템과의 비교 ......................................... 22 
2.3.2 수동 필터를 사용하지 않는 시스템 간의 비교 ............................. 28 
제 3 장 DDSW의 변압기 응용 ....................................... 36 
3.1 DDSW 응용에 적합한 변압기 사양 ................................ 36 
3.2 전력 제어를 위한 변압기 모델링 ................................... 39 
3.2.1 동기 좌표계 d-q 등가 모델링 ........................................................... 40 
 
v 
3.2.2 동기 좌표계 상의 전력 제어 ............................................................. 43 
3.3 컨버터 사고 시 전력 제어 ............................................... 46 
3.4 DDSW 내부 순환 전류 분석 ............................................ 50 
3.5 DDSW의 정상 상태 전류 및 전압 .................................. 52 
3.6 실험 결과 ............................................................................. 57 
3.6.1 실험 목적 ............................................................................................... 57 
3.6.2 실험 조건 ............................................................................................... 57 
3.6.3 실험 결과 검토 ..................................................................................... 59 
제 4 장 DDSW의 전동기 응용 ....................................... 70 
4.1 토크 제어를 위한 유도기 모델링 ................................... 70 
4.1.1 동기 좌표계 d-q 등가 모델링 ........................................................... 70 
4.1.2 동기 좌표계 상의 토크 제어 ............................................................. 77 
4.1.3 동기 좌표계 상의 비간섭 제어기 ..................................................... 80 
4.2 컨버터 사고 시 토크 제어 ............................................... 83 
4.3 실험 결과 ............................................................................. 86 
4.3.1 실험 목적 ............................................................................................... 86 
4.3.2 실험 조건 ............................................................................................... 86 
4.3.3 실험 결과 검토 ..................................................................................... 88 
제 5 장 제안된 PWM 최적화 기법 ............................. 102 
5.1 최적화의 목적 ................................................................... 102 
5.2 제안된 PWM 방식 ............................................................ 103 
5.2.1 전압 평면 상의 의미 ......................................................................... 103 
5.2.2 전압 벡터와 삼각파 구현 ................................................................. 107 
5.2.3 삼각파 비교를 위한 3상 지령 .......................................................... 111 
5.2.4 스위칭 횟수를 고려한 PWM 고조파 최적화 ............................... 124 
5.2.5 컨버터 전압 지령 차이에 대한 고려 ............................................. 137 
5.3 실험 결과 ........................................................................... 144 
 
vi 
5.3.1 실험 목적 ............................................................................................. 144 
5.3.2 변압기 실험 결과 검토 ..................................................................... 145 
5.3.3 유도기 실험 결과 검토 ..................................................................... 157 
제 6 장 결론 및 향후 연구 ............................................ 169 
6.1 결론 ..................................................................................... 169 
6.2 향후 연구 ........................................................................... 171 
참고 문헌 ........................................................................... 176 





그림 2. 1 다이오드 정류기 예시 – 12 펄스. ............................................................... 6 
그림 2. 2 변압기를 이용한 인터리빙 운전. ................................................................ 8 
그림 2. 3 변압기를 이용한 인터리빙 운전 – 결선도. ............................................ 10 
그림 2. 4 제안된 회로 결선 방식. .............................................................................. 10 
그림 2. 5 제안된 회로 결선 방식 – 2 차단 권선만 고려 시. ................................ 11 
그림 2. 6 rst 컨버터 비활성화 시 등가회로. ............................................................. 12 
그림 2. 7 abc 컨버터 비활성화 시 등가회로. ........................................................... 13 
그림 2. 8 페이저 공간 상의 상 전압, 선간 전압 및 권선 전압. ......................... 15 
그림 2. 9 실험에 사용된 6 kVA 3권선 변압기. ......................................................... 17 
그림 2. 10 기존 결선 방식에 의한 권선 전압. ........................................................ 17 
그림 2. 11 제안된 결선 방식에 의한 권선 전압. .................................................... 17 
그림 2. 12 기존 결선 방식에 의한 전류 파형. ........................................................ 19 
그림 2. 13 제안된 결선 방식에 의한 전류 파형. .................................................... 19 
그림 2. 14 동상 전압의 인가. ...................................................................................... 21 
그림 2. 15 abc 컨버터와 rst 컨버터의 동상 전류. ................................................... 22 
그림 2. 16 제안된 방식에 의한 4 MW BESS 시스템. ............................................. 23 
그림 2. 17 제안된 회로 방식을 이용한 다권선 변압기 확장:.............................. 23 
그림 2. 18 수동 필터를 사용하는 4 MW BESS 시스템. ......................................... 24 
그림 2. 19 변압기를 이용한 멀티레벨 시스템: ....................................................... 29 
그림 2. 20 변압기를 이용한 멀티레벨 시스템 – 상당 등가회로: ........................ 29 
 
viii 
그림 2. 21 제안된 회로 방식의 1차단 전류에 작용하는 전압 벡터: .................. 31 
그림 2. 22 개방 권선 방식의 1차단 전류에 작용하는 전압 벡터: ...................... 32 
그림 3. 1 다권선 변압기 예시: (a) 코어 및 권선, (b) 상당 등가회로. ................ 37 
그림 3. 2 잘못 제작된 다권선 변압기 예시. ............................................................ 38 
그림 3. 3 임피던스 균형을 고려한 3권선 변압기: ................................................. 39 
그림 3. 4 변압기 2차단 권선의 전압 및 전류. ........................................................ 41 
그림 3. 5 컨버터 1기 동작 시 변압기 2차단 권선의 전압 및 전류. .................. 47 
그림 3. 6 계통 전압의 페이저 합. .............................................................................. 48 
그림 3. 7 DDSW 내부 순환 전류. ............................................................................... 52 
그림 3. 8 컨버터 전류와 권선 전류의 페이저 다이어그램 1:.............................. 54 
그림 3. 9 권선 전압의 페이저 다이어그램 1: ......................................................... 54 
그림 3. 10 컨버터 전류와 권선 전류의 페이저 다이어그램 2: ............................ 56 
그림 3. 11 권선 전압의 페이저 다이어그램 2: ........................................................ 56 
그림 3. 12 실험을 위한 소용량 변압기. .................................................................... 58 
그림 3. 13 실험용 소용량 컨버터. .............................................................................. 58 
그림 3. 14 정격 유효 전력 출력 1. ............................................................................ 60 
그림 3. 15 정격 유효 전력 출력 2. ............................................................................ 61 
그림 3. 16 정격의 50% 유효 전력 출력. .................................................................. 61 
그림 3. 17 진상 무효 전력 출력 예시. ...................................................................... 63 
그림 3. 18 지상 무효 전력 출력 예시. ...................................................................... 63 
그림 3. 19 정상 운전 시 컨버터 전류 및 계통 전류. ............................................ 64 
그림 3. 20 사고 운전 시 컨버터 전류 및 계통 전류. ............................................ 64 
 
ix 
그림 3. 21 정상 운전 시 컨버터 측 권선 전압. ...................................................... 66 
그림 3. 22 사고 운전 시 컨버터 측 권선 전압. ...................................................... 66 
그림 3. 23 정상 운전 시 컨버터 측 권선 전압 – 주파수 특성. .......................... 68 
그림 3. 24 사고 운전 시 컨버터 측 권선 전압 – 주파수 특성. .......................... 68 
그림 4. 1 직렬-병렬 전환형 유도기의 2극 모델. .................................................... 71 
그림 4. 2 더블 델타 권선에 의한 동기 좌표계 유도기 등가회로. ...................... 77 
그림 4. 3 유도 전동기 및 부하모터. .......................................................................... 87 
그림 4. 4 분리된 3상 델타 결선 시 컨버터 전류. .................................................. 89 
그림 4. 5 DDSW에 따른 결선 시 컨버터 전류. ....................................................... 89 
그림 4. 6 분리된 3상 델타 결선 시 권선 전압. ...................................................... 90 
그림 4. 7 DDSW에 따른 결선 시 권선 전압. ........................................................... 90 
그림 4. 8 팬/펌프 모의 실험 – 속도 및 부하. ........................................................ 94 
그림 4. 9 팬/펌프 모의 실험 – d-q 전류. .................................................................. 94 
그림 4. 10 팬/펌프 모의 실험 – 컨버터 전류 확대. .............................................. 95 
그림 4. 11 전류 제어 특성 – 기존의 방법. .............................................................. 97 
그림 4. 12 전류 제어 특성 – 제안된 방법. .............................................................. 97 
그림 4. 13 정상 운전 시 컨버터 전류. ...................................................................... 98 
그림 4. 14 사고 운전 시 컨버터 전류. ...................................................................... 98 
그림 4. 15 정상 운전 시 권선 전압. ........................................................................ 100 
그림 4. 16 사고 운전 시 권선 전압. ........................................................................ 100 
그림 5. 1 각 컨버터 출력 및 합 벡터 – 인터리빙 방식. .................................... 104 
그림 5. 2 컨버터 별 사용 전압 벡터 및 순서 – 인터리빙 방식. ...................... 104 
 
x 
그림 5. 3 합 전압 지령 및 사용된 전압 벡터 – 인터리빙 방식. ...................... 105 
그림 5. 4 각 컨버터 출력 및 합 벡터 – 제안된 방식. ........................................ 106 
그림 5. 5 컨버터 별 사용 전압 벡터 및 순서 – 제안된 방식. .......................... 106 
그림 5. 6 합 전압 지령 및 사용된 전압 벡터 – 제안된 방식. .......................... 107 
그림 5. 7 삼각파 반주기 동안의 3상 전압 지령. .................................................. 108 
그림 5. 8 전압 벡터와 3상 전압 지령. .................................................................... 109 
그림 5. 9 제안된 PWM 방식에서 각 컨버터의 역할 분담: ................................. 114 
그림 5. 10 합 벡터 합성을 위한 전압 평면. ........................................................... 118 
그림 5. 11 제안된 PWM 방식에서 각 컨버터의 역할 분담: .............................. 125 
그림 5. 12 SS1 영역의 PWM 패턴 1: ...................................................................... 127 
그림 5. 13 SS1 영역의 PWM 패턴 2: ...................................................................... 128 
그림 5. 14 맥동 지표 산출을 위한 모의 실험. ...................................................... 130 
그림 5. 15 전압 지령 차이에 의한 합 전압 벡터의 차이 – 예시 1. ................ 138 
그림 5. 16 전압 지령 차이 시 벡터 분해 – 예시 1. ............................................ 139 
그림 5. 17 전압 지령 차이 시 2Tpivot동안의 합 전압 출력 – 예시 1. .............. 139 
그림 5. 18 전압 지령 차이에 의한 합 전압 벡터의 차이 – 예시 2. ................ 140 
그림 5. 19 전압 지령 차이 시 2Tpivot동안의 합 전압 출력 – 예시 2. .............. 141 
그림 5. 20 중심 벡터 공유 시 2Tpivot 동안의 합 전압 출력 – 예시 1. ............ 142 
그림 5. 21 중심 벡터 공유 시 2Tpivot 동안의 합 전압 출력 – 예시 2. ............ 142 
그림 5. 22 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 1-1: ............................ 146 
그림 5. 23 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 1-2: ............................ 147 
그림 5. 24 직류단 전압이 260 V일 때 변압기 권선 전압: .................................. 148 
 
xi 
그림 5. 25 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 2-1: ............................ 150 
그림 5. 26 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 2-2: ............................ 150 
그림 5. 27 직류단 전압이 190 V일 때 변압기 권선 전압: .................................. 152 
그림 5. 28 기존 PWM 방법에 의한 출력 전류: 컴퓨터 모의 실험. ................. 154 
그림 5. 29 제안된 PWM 방법에 의한 출력 전류 1: 컴퓨터 모의 실험. ......... 154 
그림 5. 30 제안된 PWM 방법에 의한 출력 전류 2: 컴퓨터 모의 실험. ......... 156 
그림 5. 31 기존 PWM 방법에 의한 컨버터 전류: 유도기 정격의 1/3 주파수.
 ................................................................................................................................ 159 
그림 5. 32 제안된 PWM 방법에 의한 컨버터 전류: 유도기 정격의 1/3 주파수.
 ................................................................................................................................ 159 
그림 5. 33 기존 PWM 방법에 의한 컨버터 전류: 유도기 정격의 2/3 주파수.
 ................................................................................................................................ 160 
그림 5. 34 제안된 PWM 방법에 의한 컨버터 전류: 유도기 정격의 2/3 주파수.
 ................................................................................................................................ 160 
그림 5. 35 기존 PWM 방법에 의한 컨버터 전류: 유도기 정격 주파수. ......... 161 
그림 5. 36 제안된 PWM 방법에 의한 컨버터 전류: 유도기 정격 주파수. ..... 161 
그림 5. 37 기존 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격의 1/3 주파수. .. 163 
그림 5. 38 제안된 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격의 1/3 주파수.
 ................................................................................................................................ 163 
그림 5. 39 기존 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격의 2/3 주파수. .. 164 
그림 5. 40 제안된 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격의 2/3 주파수.
 ................................................................................................................................ 164 
그림 5. 41 기존 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격 주파수. ............. 165 
 
xii 
그림 5. 42 제안된 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격 주파수. ......... 165 
그림 5. 43 5MW 유도기 모의 실험 시 전류 – 기존의 PWM 방법. .................. 167 
그림 5. 44 5MW 유도기 모의 실험 시 전류 – 제안된 PWM 방법. .................. 167 
그림 5. 45 5MW 유도기 모의 실험 시 토크 – 기존의 PWM 방법. .................. 168 










표 2. 1 토폴로지 간 비교 – 부품 가격 및 부피. .................................................... 24 
표 2. 2 토폴로지 간 비교 – 전력 손실. .................................................................... 25 
표 2. 3 토폴로지 간 비교 – 제어 및 설계 부담. .................................................... 26 
표 2. 4 토폴로지 간 비교 – 사고 시 관리의 수월성. ............................................ 27 
표 4. 1 실험에 사용된 유도기 제정수. ...................................................................... 92 
표 4. 2 부하 토크 변화에 따른 유도기 토크 지령 변화 (1200r/min 운전). ...... 93 
표 5. 1 영역별 4Tpivot 당 3상의 스위칭 횟수. ........................................................ 129 
표 5. 2 SS1에서 맥동 지표의 RMS – UC와 MA. .................................................... 132 
표 5. 3 SS1에서 고조파 특성의 우월도 – UC와 MA. ........................................... 133 
표 5. 4 SS1에서 고조파 특성의 우월도 – UC와 DC. ............................................ 135 
표 5. 5 SS1을 제외한 영역에서 고조파 특성의 우월도 – UC와 DC. ................ 136 
표 5. 6  PWM 방법에 따른 반도체 소자 손실 비교. .......................................... 156 
표 5. 7 기존의 PWM 방법에 의한 컨버터 전류 특성. ........................................ 158 
표 5. 8 제안된 PWM 방법에 의한 컨버터 전류 특성. ........................................ 158 
표 5. 9 기존의 PWM 방법에 의한 권선 전압 특성. ............................................ 162 






제 1 장 도입 
 
 
1.1 연구의 배경 
최근 국가적으로 대용량 에너지 저장 장치(energy storage system, ESS)에 대한 
관심이 크게 증가하고 있다[1], [2]. 에너지 저장 장치는 계통에 연결되어 여러 
가지 기능을 할 수 있는데[3], 그 중에서도 주파수 조정(frequency regulation) 기
능은 ESS의 빠른 동특성으로 인한 장점에 더해 경제적으로도 이점을 지니는 
것으로 알려져 있다[4], [5]. 이러한 주파수 조정 기능은 에너지 저장 장치가 
계통 운전 참여 시 한번에 최대 십수분 정도 운전할 것이 기대되므로[5], [6], 
여러 가지 에너지 저장원 중에서도 배터리가 이점을 지닐 수 있다[7]. 
배터리는 직류 전압원으로서, 교류 계통에 연결되기 위해서는 전력 변환 장
치로 컨버터(converter)의 사용이 필수적이다. 이러한 컨버터는 출력 전압과 전
류에 있어서 전력 변환에 필요한 기본파 성분 외에 맥동(ripple) 성분을 포함하
게 되는데, 이러한 맥동 저감을 위해 일반적으로 스위칭 주파수를 높이고 수
동 필터(passive filter)를 사용하는 전략을 취한다[8], [9]. 
주파수 조정용으로 배전급 계통에 연결되어 기능하는 에너지 저장 장치는 
기본적으로 수 MW 이상의 대용량 시스템으로, 전류 맥동을 줄이기 위한 기존
의 방법들은 다음과 같은 제약을 받게 된다. 첫째로, 컨버터의 스위칭 주파수
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는 소용량 시스템보다 상대적으로 낮은 값에서 선정되어야 한다. 이것은 컨버
터의 스위칭 손실이 전체 손실에서 차지하는 퍼센트 비중에서 작더라도, 대용
량으로 갈수록 와트(Watt) 단위의 절대적인 손실값에서는 매우 커지면서 소자
의 전력 밀도(power density)가 급격히 증가하기 때문이다. 이에 따라 컨버터의 
전반적인 방열이 문제가 되므로 스위칭 주파수의 증가는 현실적으로 제한될 
수 밖에 없다. 둘째로, 수동 소자들의 역할은 최소화 되어야 한다. 수동 소자
의 부피는 처리하는 에너지량에 비례하게 되는데, 대용량으로 가면서 부피와 
무게의 증가로 제작 및 설치에 큰 부담이 생기게 된다. 시스템이 설치되는 패
널(panel) 상의 공간 절약과 설치 구성물들이 버틸 수 있는 하중을 만족해야 
한다. 이러한 이유로, 효율적인 대용량 시스템 구성을 위해서는 소용량 시스템
과는 다른 관점에서 토폴로지(topology) 연구가 필요하다. 
본 연구는 낮은 스위칭 주파수에서 최소한의 수동 소자를 사용하여 대용량 
전력 변환이 가능한 방법을 모색하기 위해 시작되었다. 
 
1.2 논문의 목적 
본 논문은 대용량 전력 변환에서 컨버터의 병렬 운전이 필수적이라고 전제
하였다. 전력용 반도체 기반의 스위칭 소자는 전압 및 전류의 정격에 있어 한
계가 있으므로, 하나의 스위칭 소자가 감당할 수 없는 전류를 흘리기 위해서
는 소자의 병렬이 필수적이다. 직렬 운전보다 병렬 운전을 필수적이라 전제한 
것은, 본 연구가 대상으로 하는 응용이 고전압 저전류 조건보다 저전압 고전
류 조건의 대용량 시스템이기 때문이다. 
앞서 언급하였듯, 본 연구의 근본적인 배경은 주파수 조정을 위한 에너지 
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저장 장치의 배전급 계통 연결이다. 기본적으로 전압 변환 기능을 하면서 전
기적인 절연(galvanic isolation)도 제공하는 변압기 역시 이러한 대용량 시스템 
구성에서 필수적이라 가정하였다. 변압기에는 약간의 누설 인덕턴스(leakage 
inductance)가 존재하는데, 본 논문에서는 이러한 변압기의 누설 인덕턴스만으
로도 기존의 수동 필터가 하던 역할을 충분히 대체할 수 있는 토폴로지를 제
안하고자 한다. 
제안하는 회로 방식은 전자기적(electromagnetic) 에너지 변환이 일어나는 다
른 응용에도 적용이 가능한데, 대표적인 예로 전동기를 들 수 있다. 전동기 역
시 고정자 권선에 흐르는 전류가 상호 인덕턴스(mutual inductance)를 통해 에너
지를 전달하는 과정에서 누설 자속이 발생한다. 일반적으로 전동기 구동에는 
최소화시켜야할 추가적인 수동 소자는 없지만, 제안하는 회로 방식은 고정자 
권선에 걸리는 전압 변화율(dv/dt) 및 맥동 전류에 영향을 주어 구동 시스템의 
전반적인 효율 증가에 기여할 수 있다. 
본 논문은 제안된 회로 방식이 적용된 변압기와 전동기 응용에서 전력 제어 
방법을 논의하고 실험적으로 검증하는 것을 목적으로 한다. 제안하는 회로 방
식이 기존의 컨버터 병렬 방식과 뚜렷한 차이를 보이는 근본적인 원리에 대해 
회로 및 수식적으로 설명하고, 각 응용에서의 전력 제어를 위한 기본 모델링
을 정립한다. 출력 고조파 특성 및 스위칭 손실적인 측면을 고려한 PWM 최
적화 방법에 대한 논의도 진행한다. 대부분의 논의에 대해서 컴퓨터 모의 실




1.3 논문의 구성 
본 장 이후의 논문 구성은 다음과 같다. 
 
2장에서는 우선 회로도를 이용해 제안하는 회로 방식이 가지는 독자성을 설
명한다. 중첩의 원리(superposition principle)를 이용하면 각 권선에 인가되는 전
압을 구할 수 있는데, 이로부터 제안하는 회로 방식의 운전 주파수 및 스위칭 
주파수 대역의 전압 변화를 설명할 수 있다. 또한, 제안된 회로 방식을 이용하
여 대용량 시스템을 구성할 때, 다른 회로 방식들과 어떠한 차이를 보이는지 
정성적인 비교를 진행한다. 
3장에서는 제안된 회로 방식의 변압기 응용에 대해서 다룬다. 제안하는 회
로 방식을 적용하기 위해서는 다권선 변압기가 사용되어야 하는데, 실제적인 
구현을 위해 다권선 변압기 설계 시 고려되어야 할 사항들에 대해 언급한다. 
계통에 연결된 컨버터는 기본적으로 유/무효 전력 제어가 가능해야 하므로, 제
안된 회로에서 유/무효 전력 제어를 위한 전류 제어 방법을 제시한다. 전력 제
어 방법은 하나의 컨버터가 탈락하고 나머지 하나의 컨버터만 동작할 때의 상
황에서도 논의된다. 제안하는 제어 방법들은 실제 변압기와 컨버터로 구성된 
축소 모델 시스템에서 얻어진 실험 결과들을 통해 그 타당성을 검토한다. 
4장에서는 제안된 회로 방식의 전동기 응용에 대해서 다룬다. 유도기는 기
동 방법에 따라 다양한 결선 조합으로 설계 및 제작된다. 하나의 전동기로 
220V 또는 440V에 연결하기 위해 고정자 권선이 6개로 나눠진 유도기는 이미 
20 kW 이하의 소용량 응용에서도 양산되어 시판 중이며, 수백 kW이상의 대용
량 전동기는 기동의 편의성 또는 다양한 전압에서의 구동 가능성을 위하여 상
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당(per phase) 2개의 권선씩 6개의 권선 단자가 외부에서 직/병렬 또는 델타
(delta)/와이(wye) 결선이 가능하도록 설치되어 있다. 이러한 전동기 구조에서는 
권선 구성의 특별한 개조(remodel) 없이, 제안된 회로 방식을 곧바로 적용하여 
그 유효성을 검토할 수 있다. 그에 따라 전동기에 대한 논의는 유도기를 중심
으로 진행되고, 제안된 회로 구성에 따른 유도기의 벡터 제어 방법을 제시한
다. 전동기 구동 역시 변압기의 경우와 마찬가지로 컨버터 한 대가 탈락된 사
고 상황에서의 운전을 고려한다. 
5장에서는 제안된 회로 방식에 참여하는 양쪽 컨버터의 PWM을 통합적인 
관점에서 최적화하는 방법을 검토한다. 하나의 컨버터가 출력하는 전압은 제
안된 결선 방식에 의해 전기적으로 여러 권선에 영향을 주는 동시에 자기
(magnetic) 회로를 통해서도 모든 권선에 영향을 준다. 이러한 전자기적 결합
을 고려하여, 고조파 맥동 및 스위칭 손실을 최소화할 수 있는 PWM 기법을 
제안하고, 다양한 컴퓨터 모의 실험과 실제 실험을 통해 그 타당성을 검토하
도록 한다. 
마지막으로, 6장에서는 본 논문의 연구 결과에 대해서 정리한 후 향후 연구







제 2 장 더블 델타 전원에 연결된 권선 (Double Delta 
Source Winding, DDSW) [10] 
 
 
계통 전류의 고조파 맥동을 줄이고 높은 전압을 감당하기 위해 변압기를 사
용한 사례로, 멀티펄스 다이오드 정류기(multipulse diode rectifier)를 들 수 있다. 
그림 2.1은 12 펄스 다이오드 정류기를 나타낸 것으로, 변압기 2차측 와이 결
선된 3상 전압에 대해서 델타 결선된 3상 전압은 위상에서 30도의 차이가 존
재한다. 이러한 위상 차이를 이용해 다이오드가 도통하는 구간을 엇갈리게 만
들면, 계통으로부터 공급되는 전류의 고조파 특성을 개선할 수 있다. 델타와 
와이 결선 외에도 지그재그(zig-zag) 결선을 활용하면 펄스의 수를 늘릴 수 있
는데, 변압기 제작비 증가 대비 성능 향상을 고려할 때 30펄스 이상의 다이오
드 정류기는 거의 고려되지 않는다[11]. 현실적으로 구현 가능한 다이오드 정
류기는 18펄스 이하로 생각할 수 있다. 
 
 
그림 2. 1 다이오드 정류기 예시 – 12 펄스. 
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계통으로부터 다이오드 정류기로 입력되는 전류의 특성은 다이오드의 도통 
시점을 바꿈으로써 변화시킬 수 있는데, 다이오드 정류기는 계통 전압에 의해 
온/오프가 수동적으로 결정된다. 즉, 정류기 측 변압기의 결선을 그림 2.1과 같
이 바꾸는 첫번째 이유는 다이오드 도통 시점을 조절하여 정류기마다 직류단 
전압에 영향을 주는 시점을 엇갈리도록 하기 위함이다. 또한, 그림 2.1의 델타 
결선을 이용하면 변압기 권선 전류의 위상을 정류기 전류의 위상과 다르게 변
화시킬 수 있는데, 변압기의 코어(core)를 통해 각 정류기 전류가 합쳐지는 과
정에서 계통 전류의 고조파 특성이 향상될 수 있다. 현재는 전력용 반도체 기
술의 발전으로 계통 연계형 컨버터에 다이오드 대신 온/오프가 자유로운 스위
치 소자가 수 kHz 이상의 스위칭 주파수로 동작할 수 있다. 스위칭 주파수가 
운전 주파수보다 충분히 높으면, 운전 주파수의 저차 고조파 성분보다 스위칭 
주파수에 연관된 PWM 고조파 성분들이 출력 맥동의 대부분을 차지하게 된다
[12]. 따라서 계통 연계형 컨버터의 전류 고조파 위상은 주로 PWM 삼각파의 
위상 조절을 통해 변화시킬 수 있다. 
본 논문에서 제안하는 토폴로지는 변압기를 이용해 자속을 합치는 과정에서 
PWM 맥동을 상쇄하려는 전략을 바탕으로 한다. 대용량 시스템에서 병렬 연
결된 컨버터의 인터리빙을 통해 스위칭 주파수를 낮추는 전략은 널리 알려진 
기술이다[13]. 이것은 여러 대의 컨버터에서 PWM 삼각파의 위상을 서로 다르
게 설정한 후 각 컨버터의 전류를 합쳐서 하나로 출력하는 것이다. 각 컨버터 
전류의 맥동 변화 양상은 삼각파의 위상 변화에 큰 영향을 받는다는 사실을 
이용하여, 컨버터 출력 전류를 합치는 과정에서 전류 맥동을 상쇄할 수 있도
록 컨버터 간 삼각파의 위상을 조정하게 된다. 인터리빙을 통해 고조파 특성
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을 최적화 하기 위해서는 운전 조건에 따라 삼각파 간의 위상 차이를 조절해
야 할 수도 있다[14]. 병렬 연결된 컨버터의 전류를 전기적으로 합치는 방법은 
순환(circulating) 전류가 발생하여 문제가 될 수 있다[15]. 그림 2.2와 같이 변
압기를 통해 컨버터의 전류를 자기적으로(magnetically) 합치게 되면, 변압기의 
전기적 절연 덕분에 하나의 직류원으로도 순환 전류없이 인터리빙 운전이 가
능하다. 그림 2.1과 달리 그림 2.2의 변압기는 컨버터 측 결선이 델타로 동일
한데, 변압기의 결선 변화가 없더라도 다양하게 온/오프 제어가 가능한 스위치 
소자를 사용하여 전류 고조파의 위상을 조절할 수 있기 때문이다. 
 
 
그림 2. 2 변압기를 이용한 인터리빙 운전. 
 
본 연구의 배경 목적인 부가적인 수동 필터를 변압기의 누설 인덕턴스로 대
체하고자 하는 시도는 그림 2.2와 같은 구조에서 출발하였다. 수동 필터의 역
할을 변압기의 누설 인덕턴스가 대신하게 되므로, 수동 필터에서 발생하던 전
력 변환 손실은 변압기 손실에 추가적으로 포함되게 된다. 계통 연계형 컨버
터는 선형적으로 생성 가능한 최대 전압 대비 실제 출력 전압의 크기인 변조
지수(modulation index, MI)가 주로 0.7 V/V 이상인 상황에서 동작하는 것으로 
생각할 수 있다. 이러한 변조지수 조건에서 PWM 전압이 변압기에 직접 인가
되면, 정현파 전압이 인가되는 경우에 비해 철손(iron loss)이 최대 20~30% 가
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량 증가하는 것으로 생각할 수 있다[16], [17]. 
인터리빙 효과는 합쳐진 전류 또는 자속에서만 나타나는 것으로, 합쳐지기 
전의 개별 컨버터 전류는 여전히 큰 맥동 전류를 포함하고 있을 수 밖에 없다. 
이러한 컨버터 전류의 커다란 맥동은 최대 전류치를 증가시키므로, 전류의 기
본파 크기 대비 다소 큰 정격의 스위칭 소자를 사용해야 한다. 또한, 전류 맥
동이 클수록 전류 실효치(root mean square, RMS)도 커지므로, 실효치의 제곱에 
비례하여 늘어나는 권선의 동손(copper loss) 및 반도체 소자의 도통 손실
(conduction loss)이 컨버터와 변압기/전동기 권선 설계에 있어 큰 부담으로 작
용한다. 
본 논문에서 제안하는 회로 방식은 인터리빙을 이용하여, 전자기적으로 합
쳐지는 자속 뿐 아니라 개별 컨버터의 전류 맥동도 동시에 저감할 수 있다. 
 
2.1 제안된 전력 변환 회로의 구성 
그림 2.3은 그림 2.2에서 변압기 권선 및 컨버터 간의 결선을 상세히 묘사한 
그림이다. 전압에서 크기가 같고 위상이 각각 120도 차이를 보이는 하나의 3
상 권선은 α, β, γ로 표시되었다. 예를 들어, αp를 1차단 권선이라 할 때, α1과 
α2는 2차단 권선들로서 αp에 대해서 권선 비(turn ratio)에 해당하는 전압의 크
기 차이는 나지만 αp와 동일한 전압의 위상을 보인다. 그림에 보여지듯, 전력 
변환에 참여하는 abc 컨버터와 rst 컨버터는 하나의 변압기에 연결되어 있지만 





그림 2. 3 변압기를 이용한 인터리빙 운전 – 결선도. 
 
그림 2. 4 제안된 회로 결선 방식. 
 
그림 2.4는 제안된 회로 결선 방식을 나타내고 있다. 그림 2.3과 비교하면, 
동일한 변압기와 컨버터가 사용되지만 결선 방식의 변화로 컨버터 간의 전기
적인 분리는 사라져 둘 이상의 독립된 직류원이 필요하다. 배터리 에너지 저
장 장치(Battery ESS, BESS) 구성의 관점에서 그림 2.3의 방식과 비교할 때, 이
것은 직류 차단기 개수 증가 및 직류단 필터 사이즈 증가를 의미하나, 복수의 
직류 전원 구성이 가지는 신뢰성(reliability) 제고는 장점으로 간주될 수 있다. 
그림 2.4의 회로 구성도만으로는 제안된 결선 방식의 장점을 직관적으로 이
해하기가 쉽지 않다. 그림 2.3과 그림 2.4는 변압기의 1차단 결선이 동일하므
로, 2차단 결선에서의 차이를 검토할 필요가 있다. 그림 2.4의 2차단 권선끼리
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의 연결을 도시하면 그림 2.5와 같다. 
그림 2.5에서 권선 및 전원의 방향은 각 전압의 위상과 아무런 관련이 없고, 
(a)와 (b)는 컨버터와 권선 간 결선이 동일한 상황에서 회전만 시킨 것이다. 각 
컨버터마다 3상 델타 전원을 인가하므로, 본 논문에서는 이 회로를 더블 델타 
전원에 연결된 권선(double delta source winding, DDSW)이라 부르기로 한다. 각 
권선의 입장에서 권선의 양쪽 단자(terminal)에는 서로 다른 컨버터의 출력이 
연결된다. 따라서 한 컨버터의 삼각파 위상을 변화시키면, 그 영향이 모든 2차
단 권선에서 나타나게 된다. 반면에, 예를 들어, 그림 2.3에 설명된 기존의 방
식에서는 abc 컨버터의 삼각파 위상 변화는 rst 컨버터에만 직접 연결된 α2β2γ2 
권선 전압에 전기적으로 전혀 영향을 줄 수 없다. 즉, 그림 2.3에 비해 그림 
2.4의 제안된 연결 방식은 컨버터의 PWM 조정을 통해 2차단 권선에 인가되
는 전압들에 직접적으로 보다 다양한 변화를 줄 수 있고, 이로 인해 컨버터 
전류와 관련된 2차단 전류에서 맥동을 줄일 수 있는 여지가 생겨난다. 
 
   
그림 2. 5 제안된 회로 결선 방식 – 2 차단 권선만 고려 시. 
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2.2 제안된 전력 변환 회로의 전압 출력 
본 연구에서 다루는 컨버터는 일차적인 출력이 전압이므로, 제안된 결선 방
법에 의해 권선에 인가되는 전압에서 어떠한 차이가 나타나는지 자세히 살펴
볼 필요가 있다. 컨버터에서 출력된 전압들이 어떻게 각 권선에 인가되는지를 
파악하기 위해서 중요한 법칙은 중첩의 원리이다. 
중첩의 원리는 선형(linear) 회로에서 여러 개의 전원(source)이 존재할 때, 각 
소자에 흐르는 전압과 전류를 파악하는데 있어 유용하다. 예컨대, 한 전원이 
미치는 영향을 나머지 전원들을 비활성화시킨(deactivation) 상태에서 살펴보게 
된다. 3상 전압은 크기가 같고 위상이 120도 차이를 보이는 상호 의존적인
(dependent) 전원으로, 비활성화 회로를 구성하는 과정에서 하나의 독립적인 전
원으로서 간주할 수 있다. 그림 2.6과 그림 2.7은 각각 rst 컨버터와 abc 컨버
터가 비활성화 되었을 경우의 등가회로를 나타낸다. 
 
 




그림 2. 7 abc 컨버터 비활성화 시 등가회로. 
 
하나의 컨버터가 비활성화 되면, 변압기 2차단 권선들은 병렬 연결된 와이 
결선 형태를 이루게 되어 인가되는 전압을 쉽게 파악할 수 있다. 각 전원의 
비활성화 결과를 중첩하면, 컨버터 출력에 의한 권선 전압을 (2.1)과 같이 나







ìï = -ïïï = -íïïï = -ïî







ìï = -ïïï = -íïïï = -ïî
.         (2.1-b) 
즉, α1β1γ1 권선은 abc 컨버터 전압에서 rst 컨버터 전압을 뺀 형태로 전압이 
인가되고, α2β2γ2 권선은 rst 컨버터 전압에서 abc 컨버터 전압을 뺀 형태로 전
압이 인가된다. 중첩의 원리로 구한 (2.1)의 권선 전압은 회로의 선형성이 유
지되는 전제 아래, 모든 주파수에 대해서 성립한다. 
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2.2.1 운전 주파수에서의 전압 출력 
운전 주파수는 전력 변환을 위해 이용하는 주요한 주파수를 의미하는 것으
로, 변압기 응용에서는 계통 주파수가 이에 해당 된다. 오로지 하나의 주파수
만 고려할 경우 전압을 페이저(phasor) 형태로 표시하여 연산하는 것이 편리하
다. 각 컨버터의 전압이 (2.2)와 같이 주어질 때, 이 전압들을 (2.1)에 대입하여 




v v V 0
v v V 120
v v V 120
ì = =  ïïïï = = - íïïï = = + ïî




v v 3V 30
v v 3V 90
v v 3V 150
ìï = =  ïïïï = = - íïïï = =  ïïî
.         (2.3) 
제안된 회로 방식에서 권선 전압은 컨버터가 출력하는 상 전압(phase voltage)
에 대해 3 배의 크기에 30도의 위상 차이를 보이는데, 이것은 그림 2.8과 같
이 일반적인 3상 전압에서 상 전압에 대해 선간 전압(line-to-line voltage)이 보
이는 특성과 동일하다. 그림 2.3의 기존 회로 방식은 컨버터의 선간 전압이 권
선에 직접 인가되는 경우이므로, 제안된 회로 방식은 기존 회로 방식과 직류
단 전압 대비 선형적으로 출력 가능한 기본파 전압 범위가 동일하다. 또한, 변
압기 권선의 결선을 바꾸면 권선 계수(winding factor)가 낮아지는 지그재그 변
압기와 달리, 제안된 회로 방식은 결선을 바꾸기 전인 기존 회로 방식과 동일
한 권선 계수를 유지할 수 있다. 본 절에서 강조하고자 하는 바는, 제안된 결
선 방식이 기존의 결선 방식과 비교하여 기본적인 전력 제어 측면인 변압기 





그림 2. 8 페이저 공간 상의 상 전압, 선간 전압 및 권선 전압. 
 
2.2.2 스위칭 주파수에서의 전압 출력 
제안된 회로 방식은 PWM이 구현되는 스위칭 주파수 대역의 전압 변화에서 
기존 회로 방식과 뚜렷한 차이를 보인다. 스위칭 주파수 대역에서의 전압 변
화는 권선에 인가되는 전압을 스위칭 함수로 유도하여 파악할 수 있다. 그림 
2.6과 그림 2.7의 비활성화 회로에서 권선은 와이 결선된 부하처럼 인식되는데, 
입력되는 3상 전류의 합은 영(zero)이고 각 부하의 임피던스(impedance)가 동일
하다고 가정할 때 2레벨 컨버터에 의해 부하에 인가되는 전압은 스위칭 함수
로 표현할 수 있다[18]. 앞 장과 마찬가지로 비활성화된 회로의 전압을 중첩하
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.    (2.4-b) 
수식 (2.4)에서 Sn은 n상의 스위칭 함수를 의미하고, Vx와 Vy는 각각 abc 컨
버터와 rst 컨버터의 직류단 전압 크기를 의미한다. 그림 2.5를 통해 지적한 바
와 마찬가지로, (2.4)를 살펴보면 한 컨버터의 스위칭 함수 변화는 모든 권선 
전압에 영향을 미친다. 
다양한 조합의 스위칭 함수를 대입하여 권선 전압의 변화를 관찰하면, 전압 
합성 과정에서 사용 가능한 전체 전압 레벨을 파악할 수 있다. 두 컨버터의 
직류단 전압이 같은 조건(Vx=Vy)에서 다양한 스위칭 함수 조합을 대입해 보면, 
제안된 방식은 ±4Vx/3, ±3Vx/3, ±2Vx/3, ±Vx/3, 0 V의 9가지 전압 레벨이 출력 전
압에서 나타난다. 컨버터 선간 전압이 권선에 바로 인가되는 기존 회로 방식
(그림 2.3)에서는 권선 전압의 전압 레벨로서 ±Vx와 0 V의 3가지 레벨만 사용 
가능한 것을 고려할 때, 제안된 회로 방식에서 적절한 PWM 방법을 적용할 
경우 전압 출력의 고조파 특성이 매우 향상될 수 있음을 알 수 있다. 
그림 2.10과 그림 2.11은 분리된 2개의 직류원을 사용하여 각각 그림 2.3과 
그림 2.4에 따라 변압기 권선과 컨버터를 결선하였을 때 α1 권선에 인가되는 
실제 전압을 측정한 결과를 나타내고 있다. 변압기는 그림 2.9의 6 kVA 정격의 
3권선 변압기가 사용되었다. 이 변압기는 전압 변환비가 1:1로 110V 계통에 
연결되었고, 각 컨버터는 직류단 전압이 190 V로 설정되었다. 또한, PWM에 사
용되는 삼각파의 주파수는 2.5 kHz였고, 두 연결 방식 모두 인터리빙을 위해 





그림 2. 9 실험에 사용된 6 kVA 3권선 변압기. 
 
그림 2. 10 기존 결선 방식에 의한 권선 전압. 
 




그림 2.10에 비해 그림 2.11의 전압이 보다 정현파에 가까운 모양을 나타내
고 있는 것을 알 수 있다. 각 결선 방식에서의 권선 전압은 THD가 각각 65.9 %
와 51.6 %로, 제안된 결선 방식에 의해 21.7 %의 감소를 보였다. 동일한 하드
웨어와 소프트웨어를 사용하고 기본적인 전력 제어 성능은 동일하더라도, 변
압기와 컨버터 사이의 결선을 단순히 바꾸는 것만으로 그림 2.10과 그림 2.11
에 나타난 것처럼 변압기 권선에 인가되는 전압의 PWM 고조파 특성을 눈에 
띄게 향상시킬 수 있다. 각각의 경우에 대한 컨버터 전류(ia)와 계통 전류(iαp)
는 그림 2.12와 그림 2.13에 나타나 있다. 그림에서 각 컨버터는 계통에 정격
의 전류를 공급하였다. 
그림 2.12와 그림 2.13에서 iαp는 계통의 α상 전류로, 기존 회로 방식과 제안
된 회로 방식에서의 THD는 6.7%와 6.8%로 거의 비슷하다. 본 연구는 인터리
빙 전류가 합쳐지기 전의 개별 컨버터 전류를 감소시킬 목적에서 출발한 것으
로, 그림 2.12와 그림 2.13에서 abc 컨버터의 A상 전류인 ia 를 비교해 보면, 
THD가 10.2%에서 7.1%로 30.8% 감소하여 제안된 결선 방식이 당초 연구 목
적에 부합하는 것을 확인할 수 있다. 감소된 전류 맥동은 반도체 손실 및 권
선의 동손 저감에 기여할 수 있고, 동일한 전류 정격의 소자에서 보다 많은 





그림 2. 12 기존 결선 방식에 의한 전류 파형. 
 
그림 2. 13 제안된 결선 방식에 의한 전류 파형. 
 
 
2.2.3. 동상(common mode) 전압의 영향 
앞장에서 언급하였듯, 제안된 회로 방식은 두 컨버터 간의 전기적인 분리가 
사라지는 단점이 있다. 따라서 제안된 회로에서 동상 전압이 어떠한 영향을 
미치는지 명확히 분석해야 할 필요가 있다. 컨버터 출력 전압을 동상 전압과 
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각 컨버터의 동상 전압이 서로 다를 수 있는 상황(vcm1, vcm2)을 가정하였다. 
수식 (2.5)의 전압들을 (2.1)에 대입하고 동상 전압 성분만 따로 분리해서 생각
하면, (2.6)을 얻을 수 있다. 
α1_cm cm1 cm2 cms
β1_cm cm1 cm2 cms
γ1_cm cm1 cm2 cms
v v v v
v v v v
v v v v
ìï = - =ïïï = - =íïïï = - =ïî
       (2.6-a) 
α2_cm cm1 cm2 cms
β2_cm cm1 cm2 cms
γ2_cm cm1 cm2 cms
v v v v
v v v v
v v v v
ìï =- + =-ïïï =- + =-íïïï =- + =-ïî
.       (2.6-b) 
수식 (2.6)에 따르면, 컨버터 동상 전압 간의 차이(vcms)가 각 권선에 인가되
는 것을 알 수 있다. 동상 전압의 부호를 반영하여 회로 상에 도시하면 그림 
2.14와 같다. 컨버터 간 서로 분리된 중성점에 대하여 (2.6)의 전위가 인가되는 





그림 2. 14 동상 전압의 인가. 
 
컨버터 간 동상 전압의 차인 vcms가 양의 값을 가져 권선에 영이 아닌 전류
가 흐른다고 가정하면, 전류의 방향은 그림 2.14에 표시된 화살표 방향을 따른
다. abc와 rst 노드(node)들에 KCL(Kirchhoff’s current law)을 적용하면, 중성점인 
x점과 y 점에 대한 전류 방향이 정해진다. 그런데 x 점에서는 영이 아닌 전류
가 모두 들어오고, y 점에서는 영이 아닌 전류가 모두 나가게 된다. 이것은 
KCL에 위배되는 것으로, 앞서 언급한 영이 아닌 전류에 대한 가정이 잘못되
었음을 알 수 있다. 동상 전압 차가 음인 경우도 마찬가지이므로, 제안된 회로 
방식에서 동상 전압으로 인한 전류는 흐르지 않는다. 
그림 2.15는 그림 2.13의 실험 조건에서 얻은 파형으로, abc 컨버터와 rst 컨
버터 각각의 3상 전류를 전류 프로브(probe)로 측정하고 더한 것이다. 그림에 
나타난 3상 전류의 합은 동상 전류의 3배에 해당한다. 컨버터 전류가 15.4Arms





그림 2. 15 abc 컨버터와 rst 컨버터의 동상 전류. 
 
2.3 기존 전력 변환 시스템과의 비교 
본 장에서는 제안된 회로 방식을 배터리 에너지 저장 장치(BESS)에 적용할 
때, 기존의 방법으로 구성한 시스템들에 대해 어떠한 차이를 보이는지 정성적
으로 서술하도록 한다. 
 
2.3.1 수동 필터를 사용하는 시스템과의 비교 
제안된 회로 방식을 활용하면 그림 2.16과 같이 4개의 1 MW 컨버터로 구성
된 4 MW BESS 시스템을 구성할 수 있다. 배전급 고압 계통단에서 병렬로 연
결하는 것은 추가적으로 인터리빙 효과를 얻기 위한 것이다. 제안된 회로 방
식은 3권선 이상의 다권선 변압기를 활용한 구조로서 그림 2.17(b)와 같은 확
장도 가능하다. 변압기 권선 수가 많아질수록 각 권선의 임피던스 간 균형적
인 설계에 어려움이 있을 수 있으므로, 본 논문에서는 그림 2.16과 같이 각 변
압기 출력 전류를 1차단에서 합치는 시스템을 기준으로 다른 시스템과의 비교
23 
 
를 진행한다. 그림 2.16과 그림 2.17에서 인터리빙 효과를 위해서는 각 컨버터 
간 삼각파의 위상 정보를 공유해야 한다. 
 
 
그림 2. 16 제안된 방식에 의한 4 MW BESS 시스템. 
    
그림 2. 17 제안된 회로 방식을 이용한 다권선 변압기 확장: 
(a) 기존 연결 방식, (b) 제안된 연결 방식. 
 
비교의 대상이 되는 수동 필터를 사용하는 시스템 구성은 그림 2.18과 같다. 
동일한 동작을 하는 단위 컨버터를 여러 개 병렬하는 형태는 기존의 기술들로 
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쉽게 확장이 가능하여 널리 활용되고 있다[19]. 본 논문에서 비교군으로 검토
하는 토폴로지는 컨버터가 T-타입 3레벨 컨버터이고[20], LCL 수동 필터 이후




그림 2. 18 수동 필터를 사용하는 4 MW BESS 시스템. 
 
표 2. 1 토폴로지 간 비교 – 부품 가격 및 부피. 
항목 수동 필터 사용 방식 제안된 방식 
수동 필터 소자 △ ▼ 
교류 차단기 ▼ △ 
직류 차단기 ▼ △ 
스위칭 소자 △ ▼ 
변압기 ▼ △ 
 
표 2.1은 토폴로지 간의 부품 가격 및 부피 부담에 대한 비교를 나타내고 
있다. 표에서 삼각형의 방향은 높고 낮음을 의미하고, 검은색으로 채워져 있는 
쪽이 상대적인 비교에서 유리함을 의미한다. 통상적으로 별도 설치되는 변압
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기를 제외하고 나머지 부품들로 전력 변환 시스템을 구성할 때, 제안된 방식
은 수동 필터를 사용하지 않으므로 결선 및 방열이 간단해지고 부피 및 무게
에서 장점을 보인다. 하지만, 직류단과 교류단이 여럿으로 나뉘어져 있다보니 
과전류 또는 단락을 대비한 차단기가 상대적으로 많이 필요하게 된다. 반면에, 
높은 효율을 얻기 위해 3레벨 컨버터를 사용하는 기존의 방법은 직류단 중성
점을 연결하기 위한 반도체 소자가 더 필요하므로 스위칭 소자의 개수가 상대
적으로 더 많아지게 된다. 제안된 방법은 4 MVA 변압기 1대를 사용하는 필터 
사용 방식과 달리 2 MVA 변압기 2대를 필요로 하게 되므로, 변압기 설치 면
적에 있어서는 더 넓은 공간을 필요로 한다. 
 
표 2. 2 토폴로지 간 비교 – 전력 손실. 
항목 수동 필터 사용 방식 제안된 방식 
캐패시터 손실 △ ▼ 
인덕터 손실 △ ▼ 
변압기 손실 ▼ △ 
반도체 손실 △ ▼ 
 
표 2.2는 전력 손실 부분에서의 비교를 나타내고 있다. 제안된 방식에서는 
필터 캐패시터가 존재하지 않으므로, 수동 필터를 사용하는 방식에 존재하는 
캐패시터의 무효 전력 손실이 없다. 제안된 방법은 필터 인덕턴스를 변압기의 
누설 인덕턴스로 대체하기 위한 전략으로, 필터 인덕터의 손실 분이 변압기의 
손실로 옮겨지게 된다. 하지만, 토폴로지마다 권선에 인가되는 전압 양상과 코
어로 사용되는 물질 등의 조건에서 차이가 존재할 수 있으므로, 제안된 방식
의 변압기 철손과 수동 필터를 사용하는 방식의 인덕터 철손을 정확히 비교하
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기 위해서는 세심한 주의가 필요하다. 특히, 고주파 맥동에 대한 효율을 높이
기 위해 변압기 코어로서 아몰퍼스(amorphous) 소재를 사용할 경우 재료비가 
상승하게 된다.  수동 필터를 사용하는 방식은 컨버터 1기만 동작하더라도 관
련 고조파 규정을 만족하도록 설계되므로, 인터리빙 효과를 이용해 고조파 규
정을 만족하려는 제안된 방식에 비해 스위칭 주파수가 높을 수 밖에 없다. 그
림 2.12와 그림 2.13의 비교에서 드러나듯, 제안된 방법은 일반적인 인터리빙 
회로에 비해 컨버터의 맥동 전류를 줄여주는 효과가 있으므로, 상대적으로 높
은 스위칭 주파수에서 동작해야 하는 수동 필터를 사용하는 방식에 비해 반도
체 손실에서 이점을 보일 수 있다. 
 
표 2. 3 토폴로지 간 비교 – 제어 및 설계 부담. 
항목 수동 필터 사용 방식 제안된 방식 
부스바 레이아웃 △ ▼ 
필터 공진 △ ▼ 
순환 전류 △ ▼ 
중성점 전압 제어 △ ▼ 
다권선 변압기 ▼ △ 
방열 구조 △ ▼ 
 
다음으로 살펴볼 부분은 표 2.3에 나타낸 제어 및 설계에 있어서의 장단점 
비교이다. 우선, 수동 필터 사용 방식은 배치해야 할 스위치 개수가 많다보니, 
표류 인덕턴스(stray inductance) 최소화를 위한 직류단의 부스바(bus bar) 레이아
웃 설계에 세심한 주의가 필요하다. 또한, 수동 소자의 사이즈를 줄이기 위해 
사용되는 필터 캐패시터는 다른 인덕턴스 성분과 얽혀 공진의 가능성이 있는
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데, 병렬 운전 시에는 좀더 복잡한 고려가 필요하다[21]. 필터 인덕턴스는 
PWM 고조파 맥동을 제거하는 역할도 하지만, 병렬 운전시에는 컨버터 간의 
순환 전류 방지의 차원에서도 고려되어야 한다. 덧붙여, 수동 필터를 사용하는 
방식은 3레벨 컨버터를 사용하므로 직류단 전압을 나누어서 제어하는 중성점 
전압 제어가 필수적이다. 이에 반해, 제안된 방식은 인터리빙을 통해 대칭적인 
전류 고조파 특성을 얻으려면, 다권선 변압기의 균형적인 누설 인덕턴스 설계
에 대한 고려가 필요하다. 방열 구조에 있어서는 스위치 개수가 많고 수동 소
자로 인해 배치 및 결선이 복잡한 수동 필터 사용 방식이 좀더 복잡한 고려가 
필요하다. 
 
표 2. 4 토폴로지 간 비교 – 사고 시 관리의 수월성. 
항목 수동 필터 사용 방식 제안된 방식 
컨버터 1기 탈락 운전 ▲ ▽ 
직류단 사고 운전 ▽ ▲ 
변압기 사고 운전 ▽ ▲ 
부품 교체 ▽ ▲ 
 
마지막으로 토폴로지 간에 비교할 항목은 표 2.4에 나타낸 사고 시의 전력 
변환 장치 운용이다. 비교 중인 두 토폴로지 모두 컨버터 1기가 탈락하더라도 
지속적인 전력 변환에 있어서 문제가 되지 않는다. 다만, 제안된 방법은 최상
의 인터리빙 효과를 유지하기 위해 PWM 상의 조정이 필요할 수 있다. 컨버
터 외에 사고가 발생할 수 있는 지점은 배터리와 변압기로, 제안된 방식은 전
력 전달 통로가 여럿으로 나눠져 있으므로 이러한 종류의 사고에 대해서는 장
점을 띄게 된다. 즉, 앞서 표 2.1의 차단기와 변압기 개수가 늘어나는 단점은 
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제안된 방식의 사고 시 신뢰성을 높이는 장점으로서 작용할 수 있다. 덧붙여, 
제안된 방법은 시스템 구성이 수동 필터를 사용하는 방식에 비해 간단하므로, 
사고 시 문제를 파악하고 부품을 교체하는 작업이 더 수월할 수 있다. 
본 장에서 진행한 BESS 시스템 구성에 대한 비교 결과를 정리하면, 수동 
필터를 사용하는 방식은 구성이 복잡하지만 기존에 널리 알려진 기술들의 조
합으로서 대용량 구현에 대한 개발 부담이 덜하다는 장점이 있다. 반면에 제
안된 방법은 가격 대비 효율이 우수한 다권선 변압기 제작에 대한 부담이 있
지만, 시스템 구성 및 제어에 있어서의 단순성과 사고 시 운용 측면에서 이점
을 지닐 수 있다. 
 
2.3.2 수동 필터를 사용하지 않는 시스템 간의 비교 
본 절에서는 2레벨 컨버터를 이용하여 멀티레벨 운전이 가능한 다른 방법들
과 제안된 방법을 비교한다. 본 연구에서 제안하는 방식은 그림 2.2에서 비롯
된 것이나, 다른 관점에서 멀티레벨 효과를 낼 수 있는 방법들이 있다[22]-[24]. 
비교하고자 하는 세 가지 방법은 그림 2.19에 나타나 있다. 
그림 2.19(b)는 변압기 2대의 1차단 권선들을 직렬 연결하는 방식이고[22], 
그림 2.19(c)는 변압기 2차단의 개방된 권선(open end winding) 양단을 서로 다
른 컨버터에 연결하는 방식이다[23], [24]. 간결한 분석을 위해서, 각 방식의 상
당 등가회로를 표시하면 그림 2.20과 같이 나타낼 수 있다. 이러한 분석 방법
은 3상 변압기에서 코어를 통해 다른 상에 쇄교하는 자속의 영향을 무시한 것
이지만, 직관적인 이해를 돕는데 유용하다. 모든 전압과 임피던스는 변압기 2







그림 2. 19 변압기를 이용한 멀티레벨 시스템: 
(a) 제안된 회로 방법, (b) 변압기 직렬 방법, (c) 개방 권선 방법. 
 
             
그림 2. 20 변압기를 이용한 멀티레벨 시스템 – 상당 등가회로: 




그림 2.20의 상당 등가회로를 기준으로, 각 토폴로지에서 1차단 누설 인덕턴
스인 Lp에 걸리는 전압을 (2.7)과 같이 유도할 수 있다. 이 누설 인덕턴스에 
흐르는 전류가 곧바로 1차단 계통 전류를 의미하므로, (2.7)의 전압이 1차단 계
통 전류의 고조파 특성을 결정한다. 
p_1 a r g
1
v (v v 2v )
4
= + -         (2.7-a) 
p_2 a r g
1
v (v v v )
4
= + -         (2.7-b) 
p_3 a r g
1
v (v v v )
2
= - - .        (2.7-c) 
수식 (2.7)에서 vp_1은 제안된 회로 방법, vp_2는 변압기 직렬 방법, vp_3는 개방 
권선 방법의 1차단 누설 인덕턴스에 인가되는 전압을 의미한다. 변압기를 이
용하는 방식은 다르지만, 각 방법은 변압기를 통해 컨버터 전압의 합 또는 차
가 1차단 계통 전류 생성에 작용하여 멀티레벨 효과를 내는 것을 알 수 있다. 
단상 등가회로에서 얻은 직관적인 개념을 확장하여, 각 방식마다 3상에서의 
멀티레벨 효과를 분석해 볼 수 있다. 먼저 (2.7-a)에 따르면 계통 전압 성분을 
제외할 때, 제안된 회로 방법에서는 2차단 권선 전압의 합이 1차단 누설 인덕
턴스에 영향을 미치는데, 이 2차단 권선 전압은 컨버터 전압의 스위칭 함수들
에 대한 관계식 (2.4)로부터 구할 수 있다. 2차단 권선 전압의 합은 (2.8)의 클
락 변환(Clarke’s transformation)에 의해 정지 좌표계 d-q 전압으로 (2.9)와 같이 
표현된다. 
c
1 1 / 2 1 / 22
T
3 0 3 / 2 3 / 2
é ù- -
ê ú= ê ú-ê úë û
           (2.8) 
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α1 α2 a r
d1_p d1_abc d1_rstx
c β1 β2 1 b 1 s
q1_p q1_abc q1_rst
γ1 γ2 c t
v v S S
v v vV1
T [ ( v v )] (A S B S )
v v v4 4
v v S S
é ù é ù é ù é ùê ú ê úé ù é ù é ùê ú ê úê ú ê úê ú ê ú ê úê ú ê ú= ⋅ + = ⋅ + ⋅ = +ê ú ê úê ú ê ú ê úê ú ê úê ú ê úë û ë û ë ûê ú ê úê ú ê ú ë û ë ûë û ë û
.    (2.9) 
각 컨버터의 직류단 전압이 Vx로 같다는 전제 아래, (2.4)로부터 vα1, vβ1, vγ1과 




1 / 3 1 / 3 2 / 3
é ù-
ê ú= = ê ú-ê úë û
.       (2.10) 
예컨대, (2.10)의 A1 행렬은 abc 컨버터의 스위칭 함수 조합을 그림 2.21(a)와 
같이 1차단 전류 생성에 사용되는 d-q 전압 벡터로 변환해준다. rst 컨버터 역
시 행렬 B1에 의해 변환되고, (2.9)에 따라 그림 2.21(b)와 같은 두 전압 벡터 
그룹의 합이 1차단 계통 전류 생성에 작용한다. 그림 2.21의 d-q 평면 상의 전
압 벡터들은 직류단 전압이 100 V인 경우이다. 
 
      
그림 2. 21 제안된 회로 방식의 1차단 전류에 작용하는 전압 벡터: 
(a) 개별 컨버터의 전압 벡터, (b) 전압 합 벡터 
 
변압기 직렬 방식은 2차단 권선에 인가되는 전압이 제안된 방식의 (2.4)와는 
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다르지만, 같은 원리를 통해 정리를 거치고 나면 1차단 전류에 작용하는 전압
은 (2.9)와 동일한 형태로 유도된다. 이에 반해, (2.7-c)에서 예상할 수 있듯이, 
개방 권선 방식은 약간의 차이를 보이게 되는데, 1차단 전류 생성에 사용되는 
전압은 (2.11)과 같이 유도된다. 
α a r
d3_p d3_abc d3_rstx





T [ v ] (A S B S )
v v v2 6
v S S
é ù é ù é ùê úé ù é ù é ùê ú ê úê úê ú ê ú ê úê ú ê ú= ⋅ = ⋅ + ⋅ = +ê úê ú ê ú ê úê ú ê úê úë û ë û ë ûê ú ê úê ú ë û ë ûë û






ê ú=- = ê ú-ê úë û
.      (2.11-b) 
수식 (2.11)에 기반하여 컨버터의 직류단 전압이 100V일 때, 1차단 전류에 
작용하는 전압 벡터를 도시하면 그림 2.22와 같다. 
 
      
그림 2. 22 개방 권선 방식의 1차단 전류에 작용하는 전압 벡터: 
(a) 개별 컨버터의 전압 벡터, (b) 전압 합 벡터 
 
그림 2.21과 그림 2.22는 동일한 직류단 전압 조건에서 계산되었지만 전압 
벡터의 크기 및 각도에서 약간의 차이를 보이고, 여기에 변압기 설계에 따른 
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임피던스 차이로 인해 실제 1차단 전류 맥동에서 좀더 차이를 보일 수 있다. 
하지만, 근본적으로 위에서 진행한 분석은 3상 변압기를 상당 등가회로로 나
누어 전개된 것으로 수치적으로 매우 정밀한 논의를 하기에는 한계가 있다. 
다만, 세 가지 방법 모두 1차단에서 3레벨에 해당하는 전압 평면을 만드는 멀
티레벨 효과를 낼 수 있다는 공통점이 있는 것으로 이해할 수 있다. 
2레벨 컨버터로 멀티레벨 효과를 가지는 세 가지 방법에 대한 정성적인 비
교를 진행하였다. 우선 시스템 구성의 차이를 살펴보면, 변압기 직렬 방식은 
다른 방식과 달리 변압기 2대로 이루어진 구성으로 부피가 증가하지만, 그러
한 구성이 전기적인 분리를 제공하여 제어적인 부담없이도 직류원 하나로 구
현이 가능하다. 이에 반해, 개방 권선 방식을 직류원 하나로 동작하기 위해서
는 동상 전류 저감을 위한 고려가 필요하고 [25], [26], 제안된 회로 방식도 이
에 대한 연구가 필요하다. 
그림 2.19에 나타나듯, 개방 권선 방식은 토폴로지의 특성상 2차단 저압부 
권선으로 델타 연결을 구성할 수 없다. 더구나 배전급 응용에서 1차단은 권선 
수 대비 전압 비율을 높게 하기 위하여 와이 결선이 선호된다. 따라서 개방 
권선 방식은 와이-와이 변압기에 해당하는 것으로, 3고조파와 영상분(zero-
sequence) 전류를 흘리고 중성점 전압을 안정화 시키기 위한 제 3의(tertiary) 권
선이 필요하게 된다[27]. 제안된 회로 방식과 변압기 직렬 방식은 별도로 권선
을 추가하지 않더라도 본래의 결선 방식에 의해 자연스럽게 델타로 결선된 권
선을 포함할 수 있는 장점이 있다. 
다음으로 비교할 항목은 각 방식의 컨버터 1기 사고 시 운용이다. 본 논문
의 3장과 4장에서도 언급되는 바와 같이, 제안된 회로 방식은 컨버터 1기 탈
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락 시 사고 전과 비교하여 동일한 전압 출력에서 절반의 기본파 전류를 공급
할 수 있다. 변압기 직렬 방식은 컨버터 1기 탈락 시 그와 연결된 변압기를 
우회(bypass)하도록 연결하면 사고 전과 동일한 기본파 전류를 공급할 수 있다. 
하지만 변압기 2대가 직렬로 담당하던 전압을 컨버터 탈락 사고 시에는 변압
기 1대가 혼자 감당해야 하므로, 계통 응용에서 변압기 직렬 방식은 컨버터 1
기에만 문제가 생겨도 나머지 컨버터의 운전을 멈춰야 한다. 개방 권선 방식 
또한 컨버터 1기가 탈락하더라도 사고 전과 동일한 기본파 전류를 공급할 수 
있지만, BESS에서 배터리 전압 변동에는 한계가 존재하므로 출력할 수 있는 
전압 출력의 크기는 사고 전의 절반이 된다. 결국 개방 권선 방식도 2차단에
서 계통 전압을 수용할 수 없는 문제로 인하여 컨버터 1기의 탈락이 나머지 
컨버터의 탈락으로 이어진다. BESS나 태양광은 발전을 못하는 시간만큼 경제
적인 손해를 초래하므로, 제안된 방법은 컨버터 탈락 사고 시 이러한 부수적
인 손해를 최소화할 수 있다. 또한 태양광 응용을 고려할 때, 비교군 중에서 
제안된 회로 방식만이 유일하게 컨버터 탈락 사고가 발생하더라도 탈락하지 
않은 컨버터의 최대전력점추종(maximum power point tracking, MPPT)에 제한을 
받지 않고 지속적인 운전이 가능하다. 
본 절에서 비교 중인 방식들의 전동기 응용에서의 사고 상황도 고려해볼 수 
있다. 기본적으로 전압 출력이 일정 수준 이상이어야 동작이 가능한 계통 응
용과 달리, 전동기에서는 전동기 속도인 출력 주파수에 비례하여 컨버터가 출
력해야 하는 전압 크기가 증가한다. 즉, 영구자석 동기 전동기를 기준으로 살
펴보면, 제안된 회로 방법은 정격 속도에서 정격의 절반인 토크까지 출력이 




앞서 계통 응용에서는 제안된 회로 방식만 운전이 가능하여 언급하지 않았
지만, 사고 발생 시 전류 고조파 특성을 살펴볼 필요가 있다. 제안된 회로 방
식을 제외한 나머지 방식들은 컨버터 1기가 탈락할 경우 변압기를 통한 3레벨 
효과가 사라지게 된다. 여기서 제안된 회로 방식은 다른 방식들과 차이점을 
가지는데, 이것은 컨버터 1기가 탈락하는 경우 권선 계수가 절반으로 떨어지
는 구조 때문이다. 제안된 회로 방식은 사고 시 한 컨버터의 선간 전압이 직
렬 연결된 서로 120도 위상 차이를 보이는 두 권선의 양단에 인가되는데, 그 
결과 같은 상(phase)에 해당하는 권선끼리는 컨버터의 서로 다른 선간 전압의 
영향을 받아 코어를 통해 자기적으로 합쳐지면 인터리빙 효과를 얻을 수 있다. 
이러한 특성에 대해서는 3장과 4장의 실험 결과를 통해 확인하도록 한다. 즉, 
제안된 회로 방식은 사고가 발생하더라도 여전히 우수한 고조파 특성의 전류








제 3 장 DDSW의 변압기 응용 
 
앞장에서 언급하였듯, 두 개의 3상 델타 전원이 권선에 인가되는 특징으로
부터, 제안된 방법을 DDSW(double delta source winding)라 지칭하였다. 본 장에
서는 DDSW를 변압기에 적용하기 위한 설계 및 제어에 대해서 논의한다. 
 
3.1 DDSW 응용에 적합한 변압기 사양 
DDSW를 변압기에 적용하기 위해서는 변압기의 하나의 림(limb)에 셋 이상
의 권선이 자속을 쇄교하는 다권선(multi-winding) 구조를 가져야 한다. 다권선 
구조에서 인터리빙 효과를 제대로 얻기 위해서는 2차단 각 권선에 흐르는 전
류의 맥동이 대칭적일수록 좋다. 이러한 대칭성을 얻기 위해서는, 기본적으로 
컨버터의 직류단 전압이 비슷한 수준에서 유지되어야 하고, 변압기는 균형적
인 임피던스를 가져야 한다. 
변압기 권선의 임피던스는 다음과 같은 의미에서 균형적인 값을 가져야 한
다. 첫째로, 양쪽 컨버터가 동일한 전류를 계통에 공급하더라도, 변압기의 임
피던스에 따라 각 컨버터의 출력 전압이 가지는 변조 지수와 역률(power factor)
은 서로 달라질 수 있다. 컨버터 간 대칭적으로 설계되는 PWM은 양쪽 컨버
터의 전압 지령이 동일할 때 최상의 인터리빙 효과를 거둘 수 있으므로, 균형
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적인 임피던스 설계는 중요하다. 둘째로, 컨버터들이 출력하는 전압과 전류가 
기본파에서 서로 같더라도, 임피던스가 다르면 PWM 전압 변화에 의해 발생
하는 전류 맥동의 크기가 달라지게 된다. 서로 크기가 다른 전류 맥동이 코어
를 통해 자기적으로 합쳐지면, 애초에 의도하였던 인터리빙 효과가 반감되어 
1차단에서 원치 않게 고조파 맥동이 커질 수 있다. 
두 개의 3상 권선으로 구성되는 일반적인 변압기와 달리, 그 이상의 권선으
로 구성되는 변압기는 자속 분포가 복잡해져 인덕턴스 간 균형을 유지하는데 
어려움이 있다[28]. 이러한 다권선 변압기에서는 권선에서 코어로 쇄교하는 상
호 인덕턴스 외에도 누설 자속 간의 상호 인덕턴스가 존재하여 매우 복잡한 
등가회로를 갖게 된다[29]. 예를 들어, 다권선 변압기 중 권선 수가 가장 작은 
3권선 변압기에 대한 구조와 상당 등가회로는 그림 3.1과 같이 표현될 수 있
다[30]. 
 
      




그림 3.1의 변압기 등가회로는 전통적으로 널리 알려진 T-네트워크 모델[29]
과 다르지만, 실제 자속이 지나는 경로를 반영한 덕분에 등가회로를 이용해 
실험과 일치하는 분석 결과를 얻을 수 있다. 그림 3.2는 그림 3.1(a)와 같은 모
양으로 설계된 변압기에 대한 실험 결과로, 변압기 간 임피던스 불균형으로 
인해 컨버터 맥동 전류의 크기에서 눈에 띄는 불균형이 발생한 것을 알 수 있
다. 그림 3.2의 결과를 얻은 변압기는 원래 220 V 계통에 연결하도록 제작되었
지만, 임피던스 불균형에 의한 문제가 심각하여, 30 V 계통에 연결된 상황에서 
컨버터의 직류단 전압은 60 V이고 PWM에 사용하는 삼각파는 7.5 kHz인 조건
에서 실험하였다. 그림 3.1(b)의 등가회로는 그림 3.2와 같은 현상을 회로적으
로 해석하는데 도움을 줄 수 있다. 
 
 
그림 3. 2 잘못 제작된 다권선 변압기 예시. 
 
그림 3.1(b)의 등가회로는 그림 3.1(a)처럼 코어에 대해 안에서 바깥으로 권
선들이 쌓이며 감길 때 유효한 회로이다. 그림 3.1(a)의 권선 설계는 제작에 
있어서 구조가 간단하여 선호되지만, 임피던스 불균형 문제를 해결하기 위해
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서는 다른 방식의 권선 배치를 고려할 필요가 있다. 
 
        
그림 3. 3 임피던스 균형을 고려한 3권선 변압기: 
 (a) 코어 및 권선, (b) 상당 등가회로. 
 
그림 2.1의 12펄스 정류기에서 계통 전류의 고조파 특성을 좋게 하기 위한 
3권선 변압기는 주로 그림 3.3과 같은 권선 구조를 가진다[31]. 두 개의 변압
기 세트가 위아래로 하나의 코어에 감긴 구조로, 1차단 권선들은 그림 3.3(b)와 
같이 병렬 연결되어 사용된다. 그림 3.3에 제시된 변압기 구조는 이미 대용량 
전력 분야 응용에서 널리 적용되어 온 것으로, 본 논문에서 제안하는 DDSW 
방식을 적용하는데 있어 유용한 참조로 생각된다. 
 
3.2 전력 제어를 위한 변압기 모델링 
계통 연계형 컨버터는 유/무효 전력 제어 기능을 필수적으로 가져야 한다
[32]. 구체적으로, 정상적인 상황에서는 역률이 0.95 이상이어야 하고, 계통 사
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고로 전압이 떨어지면 규정에 따른 무효 전력을 공급하여 계통 안정화를 지원
해야 한다. 본 장에서는 DDSW가 적용된 변압기에서 어떻게 유/무효 전력 제
어를 달성할 수 있는지 설명한다. 
 
3.2.1 동기 좌표계 d-q 등가 모델링 
계통 연계 응용에서 유/무효 전력 제어는 존재하는 계통 교류 전압과 동일
한 주파수를 갖는 교류 전류의 위상 및 크기를 제어하는 것을 의미한다. 계통 
주파수로 회전하는 좌표계에서, 계통 전압이 q축에만 나타나도록 계통 동기각
을 정의하면 q축 전류의 크기를 제어하여 계통에 공급되는 유효 전력을 쉽게 
제어할 수 있다[33]. 계통 전압에는 다양한 원인에서 고조파와 불균형
(unbalance)적인 요소가 존재하므로, 계통 전압의 정상분(positive-sequence) 전압
을 깨끗하게 추출하여 동기 각을 찾아내기 위한 고려가 필요하다[34], [35]. 
그림 3.4는 제안된 회로 방식에 의한 변압기 2차단에서, 권선 전압, 권선 전
류, 컨버터 전류를 나타낸 그림이다. 각 권선의 양단에는 누설 인덕턴스와 권
선 저항에 걸리는 전압에 코어를 통해 쇄교하는 자속의 미분값이 더해진 전압
이 나타난다. 각 권선의 누설 인덕턴스와 권선 저항은 균일하다는 가정을 하





그림 3. 4 변압기 2차단 권선의 전압 및 전류. 
 
ae se α1 α1 α1
be te β1 β1 β1
ce re γ1 γ1 γ1
  v v Ri L i e
  v v Ri L i e







ìïï - = + +ïïïïïï - = + +íïïïïï - = + +ïïïî
       (3.1-a) 
re be α2 α2 α2
se ce β2 β2 β2
te ae γ2 γ2 γ2
  v v Ri L i e
  v v Ri L i e







ìïï - = + +ïïïïïï - = + +íïïïïï - = + +ïïïî
.       (3.1-b) 
앞선 2.2.3절의 분석에 따라, (3.1)에서 vae, vbe, vce 및 vre, vse, vte는 각 컨버터로
부터 출력되는 동상 전압이 아닌 기본파 성분 제어에 유의미한 전압으로, 각 
컨버터의 3상 전압의 합은 영이다. 또한 eα1, eβ1, eγ1 및 eα2, eβ2, eγ2는 각 권선에
서 코어를 통해 쇄교되는 자속의 미분 성분을 의미한다. 
대용량 시스템에서 변압기는 그 밖의 전력 변환 장치와 분리된 별도의 공간
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에 설치되고, 컨버터의 출력 전류를 측정하는 센서(sensor)는 스위칭 소자 가까
이 배치한다. 따라서 전력 제어는 변압기의 권선 전류보다 컨버터의 전류를 
기반으로 하는 것이 실용성이 높다. 그림 3.4에서 컨버터 전류가 입력되는 각
각의 노드에 대해 (3.2)의 KCL이 성립하는데, 이러한 전류 차에 대한 식을 이




  i = i i
  i = i i
  i = i i
ìï -ïïï -íïïï -ïî




  i = i i
  i = i i
  i = i i
ìï -ïïï -íïïï -ïî
         (3.2-b) 
ae se te a a α1 γ2
be te re b b β1 α2
ce re se c c γ1 β2
2v v v Ri L i e e
2v v v Ri L i e e







ìïï - - = + + -ïïïïïï - - = + + -íïïïïï - - = + + -ïïïî
     (3.3-a) 
re be ce r r α2 γ1
se ce ae s s β2 α1
te ae be t t γ2 β1
2v v v Ri L i e e
2v v v Ri L i e e







ìïï - - = + + -ïïïïïï - - = + + -íïïïïï - - = + + -ïïïî
.     (3.3-b) 
수식 (3.3)의 전압 방정식은 컨버터 전류들에 대한 것임을 알 수 있다. 여기
서 변압기 코어를 통해 쇄교하는 성분에 대해서는 (3.4)의 가정을 한다. 이러
한 가정은, 예를 들어, 변압기의 동일한 림에 감긴 α1 권선과 α2 권선이 서로 






   e e e
   e e e
   e e e
ìï = =ïïï = =íïïï = =ïî
.          (3.4) 
앞서 밝힌 바와 같이 각 컨버터의 3상 전압의 합은 영인 것을 이용하고, 
(3.3)에 (3.4)를 대입하여 dq0 변환(Park’s transformation)을 적용하면[36], (3.5)를 
쉽게 유도할 수 있다. 
ds1 d1 d1
qs1 q1 q1
v i iR ωL 0
L
v i iωL R E
d
dt
é ù é ù é ùé ù é ù-ê ú ê ú ê úê ú ê ú= + +ê ú ê ú ê úê ú ê úë û ë ûë û ë û ë û
      (3.5-a) 
ds2 d2 d2
qs2 q2 q2
v i iR ωL 0
L
v i iωL R E
d
dt
é ù é ù é ùé ù é ù-ê ú ê ú ê úê ú ê ú= + +ê ú ê ú ê úê ú ê úë û ë ûë û ë û ë û





v v2 0 1 0
v v0 2 0 1
v v1 0 2 0
v v0 1 0 2
é ù é ùé ù
ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú=ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú
ê ú ê úê úê ú ê úë ûë û ë û
.        (3.5-c) 
수식 (3.5)에서 E는 eαγ, eβα, eγβ에 의한 동기 좌표계 상의 계통 전압의 크기이
고, 좌표계 변환에 필요한 동기각은 일반적인 3상 전압에 적용하듯 eαγ, eβα, eγβ
에 대한 위상 동기화 루프(phase locked loop, PLL)를 통해 얻을 수 있다[34], [35]. 
또한, (3.5-c)에서 vd1과 vq1은 abc 컨버터 전압(vae, vbe, vce)의 동기 좌표계 전압이
고, vd2와 vq2는 rst 컨버터 전압(vre, vse, vte)의 동기 좌표계 전압이다. 
 
3.2.2 동기 좌표계 상의 전력 제어 
사실 한 컨버터의 전압 출력은 (3.5-c)에 따라 (3.5-a)와 (3.5-b)에서 양쪽 컨
버터 전류에 모두 영향을 미칠 수 있다. 하지만, 수식 (3.5-a)와 (3.5-b)에서 컨
버터의 전류를 기준으로 보면, abc 컨버터와 rst 컨버터가 서로에 대한 간섭없
44 
 
이 독립적으로 각자의 전류를 제어할 수 있는 것처럼 인식할 수 있다. 따라서, 
3상 컨버터 전류마다 그에 대한 제어기를 기존의 방법에 따라 설계할 수 있다
[37]. 그러면 (3.5)에 따라 두 개의 d-q 전류 제어기로부터 그 출력으로서 vds1과 
vqs1, vds2와 vqs2를 얻을 수 있다. 이러한 제어기 출력을 (3.5-c)로부터 얻은 역변





v v2 1 0 0
v v1 2 0 01
v v0 0 2 13
v v0 0 1 2
é ù é ùé ù-ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú-ê ú ê úê ú=ê ú ê úê ú-ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú-ê ú ê úë ûë û ë û
.         (3.6) 
즉, (3.6)은 abc 컨버터와 rst 컨버터가 서로 독립적으로 전류 제어가 가능하
도록, 컨버터 상호간의 간섭을 배제(decoupling)하는 역할을 한다. 예를 들어, 
abc 컨버터는 abc 전류에 대해서만 고려하여 동기 좌표계에서 전압 지령을 생
성하면, 다른 경로에서 구해진 rst 컨버터의 전류 제어를 위한 전압 지령과 
(3.6)에 따라 합쳐져 DDSW에서 의도한 운전을 달성할 수 있다. 
전류 제어가 가능하면 전력 제어는 어렵지 않게 달성할 수 있다. 수식 (3.5)
에 따르면 계통 전압은 각 컨버터 전류에 대해 동기 좌표계 q축에만 보이므로, 
각 컨버터는 q축 전류 지령을 제어하여 계통과 주고 받는 유효 전력을 조절할 
수 있다. 하지만, 유효 전력을 원하는 값으로 정밀하게 제어하기 위해서는, 동
기 좌표계에서 q축 전류 1A 당 얼마의 전력[Watt]을 의미하는지 알아야 한다. 
(3.1)과 (3.4)에서 변압기 권선에 흐르는 전류가 없으면, eα, eβ, eγ가 곧바로 2차
단 계통 전압에 해당함을 알 수 있다. 계통 전압과 권선 전류의 정격 RMS 값
을 각각 erms와 iw_rms라 할 때, DDSW의 정격 전력은 (3.7)과 같다. 
rated rms w_rmsP 6 e i= ⋅ ⋅ .          (3.7) 
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수식 (3.5)에 따라, 각 컨버터가 계통에 공급하는 유효 전력은 계통 전압인 
E와 q축 전류의 곱으로 표현되고, 양쪽 컨버터의 정격 유효 전력의 합은 계통
에 공급하는 총 유효 전력으로서 (3.7)과 같은 값을 가진다. 실시간 전류 제어
를 위해 RMS가 아닌 센서 측정 값을 사용하는 특성상 (3.8)과 같이 전압과 전
류의 곱에 변환 계수(η)를 생각할 수 있다. 
rated q1_rated q2_rated q_ratedP η E (i i ) η E i 2= ⋅ ⋅ + = ⋅ ⋅ ´ .       (3.8) 
일반적으로 두 대의 컨버터는 동일한 정격을 가질 것으로 기대되므로, 양쪽 
컨버터의 q축 정격 전류는 iq_rated로 동일하게 두었다. 수식 (3.7)과 (3.8)은 물리
적으로 동일한 값이므로, (3.8)의 E와 iq_rated를 (3.7)의 erms와 iw_rms에 관해 나타내
면 변환 계수 η가 얼마인지 구할 수 있다. 임피던스는 모두 평형임을 가정하
면, η는 1/2로 구해진다. 따라서 (3.5)의 동기 좌표계 상의 전압과 전류에 대해, 
(3.9)의 유효 전력에 대한 방정식이 성립함을 알 수 있다. PDDSW는 DDSW의 변
압기 응용에서 컨버터에 의해 출력되는 유효 전력을 의미한다. 
DDSW q1 q2
1
P E (i i )
2
= ⋅ ⋅ + .          (3.9) 
다음으로 무효 전력 제어에 대하여 논할 필요가 있다. 우선 일반적으로 역
률 조정이 의미하는 것은, 오로지 유효 전력만 출력되는 역률 1의 상황에 대
하여 기본파 출력 전류의 위상이 앞서거나 뒤지도록 조정하는 것을 의미한다. 
이러한 역률은 d축 전류와 q축 전류에 의해 만들어지는 공간 상의 전류 벡터
가 q축과 이루는 각도를 조절함으로써 제어될 수 있다. 즉, 동기 좌표계 상에
서 전류 벡터가 q축보다 앞서게 되면 진상(leading) 역률이 되고, 뒤쳐지게 되
면 지상(lagging) 역률이 된다. 여기에 그러한 벡터의 크기까지 정하면 계통 전
압과의 관계에서 피상 전력(apparent power)이 정해져, 무효 전력 제어를 달성
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할 수 있다. 
수식 (3.5)에 기반한 동기 좌표계 전류 제어기를 구성하기 위해서는, 계통 
전압인 eαγ, eβα, eγβ의 위상을 파악할 수 있어야 한다. 우선, 2차단 권선은 그 양
단의 전위가 모두 컨버터에 의해 결정되기 때문에, 그림 3.4에 표시된 2차단 
권선들에서는 전압 센서를 통해 eαγ, eβα, eγβ에 대한 정보를 얻을 수 없다. 배전
급 BESS를 염두에 둘 경우 1차단 전압은 22.9kV와 같은 고압으로, 전압 측정
이 부담이 될 수 있다. 수식 (3.4)는 같은 림에 감긴 권선 끼리 서로 동일한 자
속을 공유한다고 가정한 것이므로, 계통 전압의 위상을 파악하기 위한 제 3의 
권선을 생각할 수 있다. 이 권선은 앞서 2.3.2절에서 설명한 와이-와이 변압기
의 3 고조파 및 영상분 전류 억제에 관한 목적과 전혀 다른 용도로, 순전히 
계통 전압 확인용으로서 이 권선에 흐르는 전류는 없는 것으로 기대해도 된다. 
만약에 이러한 측정용 권선이 많은 전류를 흘리도록 허용할 경우, 다른 누설 
자속에 복잡한 영향을 미쳐 임피던스 균형에 영향을 미칠 수 있다[28]-[30]. 제
안된 방법의 특성상 이러한 측정용 권선의 전압에는 PWM 맥동이 함께 포함
되는데, 센서 신호의 ADC(analog to digital conversion) 과정에서 고조파 맥동으
로 나타날 수 있으므로 PLL 구현은 고조파 필터링(filtering) 기능을 포함할 필
요가 있다[34], [35]. 
 
3.3 컨버터 사고 시 전력 제어 
대용량 시스템 구성의 가장 중요한 요소는 신뢰성이다. 어떠한 사고도 일어
날 수 있는 확률이 상대적으로 적어야 하고, 사고가 일어나더라도 피해를 최
소화해야 한다. DDSW 방식은 2레벨 컨버터를 기반으로 한 시스템 구성이 상
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대적으로 단순하고, 하나의 컨버터가 탈락하더라도 나머지 컨버터가 여전히 
우수한 고조파 특성을 유지하며 운전이 가능하여, 신뢰성 측면에서 장점을 보
인다. 본 장에서는 하나의 컨버터가 탈락하여 나머지 컨버터만 동작하는 경우
에서의 전력 제어 방법에 대해 설명한다. 
그림 3.5는 abc 컨버터 하나만 동작할 때의 2차단 권선 전압 및 전류를 나
타낸다. 즉, 하나의 컨버터가 사고로 탈락하면 교류 차단기 또는 전자 접촉기
(magnetic contactor)에 의해 변압기 권선에 대한 연결이 아예 끊어지게 된다. 따
라서 α2β2γ2 권선의 전류들은 KCL에 따라 α1β1γ1 권선의 전류들로 표현이 가
능하여, 컨버터 전류는 (3.10)과 같이 α1β1γ1 권선의 전류들만으로 표현할 수 
있다. 수식 (3.1)로부터 직렬 연결된 권선들의 전압을 합하고, 3.2장에서 했던 
것처럼 (3.10)의 관계에 따라 컨버터 전류로 표현하기 위한 차이를 구하면, 컨
버터 전류에 대한 전압 방정식을 (3.11)과 같이 유도할 수 있다. 
 
 






  i = i i
  i = i i
  i = i i
ìï -ïïï -íïïï -ïî
          (3.10) 
ae be ce a a αγ
be ae ce b b βα
ce ae be c c γβ
2v v v 2Ri 2L i e
2v v v 2Ri 2L i e







ìïï - - = + +ïïïïïï - - = + +íïïïïï - - = + +ïïïî
.       (3.11) 
수식 전개 과정에서 3.2장과 다른 점은 계통 전압들의 관계에 대해 그림 3.6
을 이용했다는 것이다. 즉, 크기가 같고 위상에서 120도 차이를 보이는 두 전
압의 합은 두 전압과 크기가 같고 각각에 대해 60도 위상 차이를 보이는 전압
이 된다. 바로 이러한 특성으로 인해, 사고 시 탈락하지 않은 컨버터는 사고 
전과 동일한 크기의 계통 전압에 대한 전류 제어를 수행하게 된다. 
 
 
그림 3. 6 계통 전압의 페이저 합. 
 
동기 좌표계의 전류 제어기 구성에서, 비례-적분(proportional-integral, PI) 이득
은 플랜트(plant)의 저항과 인덕턴스를 그 설정에 반영하여 1차 저역 통과(low-
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pass) 필터의 제어 반응을 얻을 수 있다[37]. 수식 (3.11)은 (3.3)에 비해 각각 2
배된 저항과 인덕턴스가 있는 플랜트로 인식된다. 따라서 사고 전과 동일한 
제어 이득을 갖는 제어기를 그대로 활용하기 위해서 (3.11)에 산술적으로 2를 
나누어, dq0 좌표 변환을 하면 (3.12)를 얻을 수 있다. 
d1 d1 d1 ds1
q1 q1 q1 qs1
v i i vR ωL 03 1
L
v i i vωL R E2 2
d
dt
é ù é ù é ù é ùé ù é ù-ê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú= + + =ê ú ê ú ê ú ê úê ú ê úë û ë ûë û ë û ë û ë û
.      (3.12) 
이러한 제어기 이득을 유지하는 구성은 제어기가 보상해야 하는 계통 전압
을 절반으로 바꾸게 되는데, 이러한 변화는 제어기의 적분기(integrator)가 정상 
상태 오차를 없애기 위해 동작하는 과정에서 자연스럽게 보상된다. 또한, 실제 
컨버터 출력인 vd1과 vq1은 (3.12)에서 제어기 출력인 vds1과 vqs1에 대해 2/3를 
곱해 얻어지게 되는데, 이것은 (3.6)에서 vds2와 vqs2에 0을 대입하였을 때 vd1과 
vq1에 해당한다. 즉, (3.12)에 의한 제어기 설계는 컨버터 1기 탈락 사고 전과 
비교하여 제어기의 전반적인 일관성(consistency)을 유지할 수 있게 해준다. 하
지만 (3.12)는 제어기 관점의 플랜트 인식으로서, 실제 계통 전압의 크기는 E
의 절반 값이 아닌 E이다. 따라서 유효 전력 식은 (3.9)에서 컨버터 하나의 q








3.4 DDSW 내부 순환 전류 분석 
하나의 DDSW는 여섯 개의 권선으로 이루어지는데, 이 권선들이 이루는 닫
힌 루프(loop)에 대해서 컨버터가 불필요한 순환 전류를 만들지는 않는지 검토
할 필요가 있다. 수식 (3.1)과 (3.4)로부터 (3.13)과 같이 권선 전류에 대한 수식
을 유도할 수 있다. 수식 (3.13)에서 ‘s’는 라플라스 연산자를 의미한다. 
ae se α 1 1 α1
be te β 1 1 β1
ce re γ 1 1 γ1
  v v e (R sL ) i
  v v e (R sL ) i
  v v e (R sL ) i
ìï - - = + ⋅ïïï - - = + ⋅íïïï - - = + ⋅ïî
      (3.13-a) 
re be α 2 2 α2
se ce β 2 2 β2
te ae γ 2 2 γ2
  v v e (R sL ) i
  v v e (R sL ) i
  v v e (R sL ) i
ìï - - = + ⋅ïïï - - = + ⋅íïïï - - = + ⋅ïî
.      (3.13-b) 
α1β1γ1 권선과 α2β2γ2 권선의 임피던스는 아랫첨자의 숫자로 서로 구분할 수 
있도록 하였다. 순환 전류가 흐른다면 모든 권선에 동일하게 존재하여야 하기 
때문에, (3.14)처럼 권선 전류들의 합을 통해 순환 전류를 파악할 수 있다. 
α1 β1 γ1 α2 β2 γ2
ae be ce re se te α β γ
1 1
re se te ae be ce α β γ
2 2
i i i i i i
1
(v v v v v v e e e )
R sL
1
(v v v v v v e e e )
R sL
+ + + + +
= + + - - - - - -
+
+ + + - - - - - -
+
.     (3.14) 
우선, (3.1)에서 가정한 것처럼 α1β1γ1 권선과 α2β2γ2 권선의 임피던스가 모두 
동일하면, (3.14)는 좀더 간단하게 (3.15)로 정리된다. 
α1 β1 γ1 α2 β2 γ2 α β γ
1 1
2
i i i i i i (e e e )
R sL
+ + + + + =- + +
+
.     (3.15) 
즉, (3.15)에 나타난 것처럼 DDSW 권선들의 임피던스가 동일하면 컨버터 전
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압이 순환 전류를 발생시킬 수 없다. 권선 간 임피던스가 동일하더라도 (3.15)
에서 변압기 자속의 미분 변화 성분(eα, eβ, eγ)으로 인해 순환 전류가 흐를 가능
성이 존재하는데, 변압기가 3개의 림으로 이루어진 형태이면 3상 자속의 합은 
영이므로 순환 전류가 발생하지 않는다. 
DDSW를 구성하는 여섯 개 권선의 임피던스가 균일하지 못하더라도, 최소
한 α1β1γ1 권선과 α2β2γ2 권선마다 3상 임피던스가 균일하면 마찬가지로 순환 
전류가 흐르지 않을 것으로 예상할 수 있다. 이것은 (3.14)에 해당하는 경우로, 
vae, vbe, vce 및 vre, vse, vte는 2.2.3절에서 분석한 바와 같이 동상 전압이 아닌 성
분들로 3상의 합을 각각 영으로 생각할 수 있기 때문이다. 적어도 α1β1γ1 권선
과 α2β2γ2 권선마다 임피던스가 균형을 이루면 DDSW 내부에 순환 전류는 흐
르지 않을 것으로 예상할 수 있다. 
수식 (3.2)로부터 컨버터 별 3상 전류의 합은 (3.16)과 같이 나타낼 수 있다. 
a b c α1 β1 γ1 α2 β2 γ2 r s ti i i i i i i i i (i i i )+ + = + + - - - =- + + .     (3.16) 
2.2.3절에서 살펴본 것처럼, 동상 전압에 의한 전류는 무시할 수 있으므로, 
(3.16)으로부터 (3.17)을 유도할 수 있다. 
α1 β1 γ1 α2 β2 γ2i i i i i i+ + = + + .        (3.17) 
수식 (3.17)에서 α1β1γ1 권선과 α2β2γ2 권선에 흐르는 3상 전류의 합은 동일하
므로, (3.14)에서 언급한 순환 전류를 살펴보기 위해서는 α1β1γ1 권선이나 α2β2γ2 
권선에 흐르는 3상 전류의 합을 보면 된다. 그림 3.7은 그림 2.13의 운전 조건





그림 3. 7 DDSW 내부 순환 전류. 
 
그림 3.7에서 권선 전류는 9 Arms일 때 순환 전류는 0.15 Arms 정도이다. 이 순
환 전류에는 변압기의 여자 전류(magnetizing current)의 3 고조파 성분도 포함




3.5 DDSW의 정상 상태 전류 및 전압 
DDSW의 다양한 운전 상황을 페이저 다이어그램(phasor diagram)을 통해 이
해할 수 있다. 우선, (3.2)에 따라 컨버터 전류로부터 DDSW 내부의 권선 전류
를 구할 수 있다. 2.2.3절과 3.4절의 분석에 따라 컨버터 및 권선 3상 전류의 
합은 영으로 간주할 수 있으므로, (3.2)로부터 (3.18)을 유도할 수 있다. 
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a α1 α2 β2
b β1 α2
r α2 α1 β1
s β2 α1
i i i i
i i i
i i i i
i i i
ì = + +ïïïï = -ïïíï = + +ïïïï = -ïî
.         (3.18) 
수식 (3.18)을 행렬로 정리하여 역변환을 적용하면, (3.19-a)와 같이 컨버터 





i i2 1 1 2
i i1 1 2 11
i 1 2 2 1 i3
i 2 1 1 1 i
é ù é ùé ù- -ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú-ê ú ê úê ú=ê ú ê úê ú- -ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú- ê úê ú ë û ë ûë û





ì =- -ïïíï =- -ïî
.         (3.19-b) 
그림 3.8은 abc 컨버터와 rst 컨버터가 각각 정격 전류를 출력하고 있을 때, 
컨버터 전류 및 권선 전류를 나타낸다. 전류 페이저의 크기는 권선 전류의 정
격을 기준으로 pu(per unit) 단위로 표현되었다. 그림 3.8에서 권선 전류는 컨버
터 전류와 크기에서 의 차이를 보이고 위상에서 30°의 차이를 보인다. 
수식 (3.1)에서 권선의 임피던스를 정하고 (3.4)에 따라 계통 전압을 정하면, 
각 권선에 인가되는 전압의 페이저도 구할 수 있다. 각 권선의 임피던스를 
0.01+j0.06 (pu)로 놓고 계통 3상 전압의 기준인 eα를 1∠0° (pu)로 놓으면, (3.1)
에 따라 각 권선에 인가되는 전압의 페이저를 그림 3.9와 같이 나타낼 수 있
다. 그림 3.9(a)에서 숫자는 그림 3.4에서 vα1부터 시계방향으로 나타나는 순서
이고, 각 전압 페이저는 이전 숫자에 해당하는 전압 페이저의 끝에서 시작하
도록 하였다. 그림 3.8에서 균형적인 전류 출력으로 인해, 여섯 권선 전압의 




그림 3. 8 컨버터 전류와 권선 전류의 페이저 다이어그램 1: 
양쪽 컨버터 전류가 정격인 경우. 
 
그림 3. 9 권선 전압의 페이저 다이어그램 1: 
양쪽 컨버터 전류가 정격인 경우. 
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그림 3.8과 그림 3.9는 DDSW가 적용된 변압기 또는 전동기 응용에서 정상 
운전 시 일반적으로 나타나는 권선의 전류와 전압을 의미한다. 한쪽 컨버터가 
탈락하는 사고 운전은 탈락하는 컨버터의 전류가 영인 경우로, 탈락하지 않는 
컨버터가 정격으로 전류를 출력하면 그림 3.10과 그림 3.11의 페이저 다이어그
램을 얻을 수 있다. 그림 3.10에서 rst 컨버터가 전혀 전류를 공급하지 않더라
도, α1β1γ1 권선과 α2β2γ2 권선에는 위상에서 120도 차이를 보이는 정격 전류가 
흐르는 것을 알 수 있다. 이 때 DDSW가 변압기를 통해 계통에 공급하는 전
력은 정상 운전 시 각 권선 전류가 정격의 절반일 때와 동일하므로, 사고 운
전은 정상 운전에 비해 동일한 전력 변환에서 변압기 권선의 동손이 4배 증가
하는 것을 알 수 있다. 하지만 사고 운전 시에는 탈락한 컨버터의 반도체 손
실이 발생하지 않고 변압기의 철손도 달라질 수 있으므로, 전체 손실을 정확
히 추산하기 위해서는 복합적인 분석이 이루어져야 한다. 
그림 3.11은 사고 운전 시 권선 전압의 페이저 다이어그램을 나타내고 있다. 
권선 전류 간 위상 차이로 인해 그림 3.9(a)와 달리 그림 3.11(a)에서는 여섯 
권선 전압의 페이저가 그려지는 동안 궤적이 반복되지 않는다. 탈락하지 않은 
abc 컨버터 입장에서는 권선 전압에 의해 나타나는 컨버터의 선간 전압(vab, vbc, 
vca)이 중요하다. 그림 3.11(b)에 나타난 것처럼 사고 운전시 컨버터 선간 전압
의 크기는 1.027 pu로, 그림 3.9(b)의 정상 운전 시 컨버터 선간 전압의 크기인 
1.012 pu에 비해 1.48 % 증가하였다. 즉, 사고 전후로 컨버터가 감당해야 하는 
전압에는 큰 차이가 없으므로, DDSW가 적용된 응용에서는 동일한 직류단 전




그림 3. 10 컨버터 전류와 권선 전류의 페이저 다이어그램 2: 
abc 컨버터 전류가 정격이면서 rst 컨버터 전류가 영인 경우. 
 
그림 3. 11 권선 전압의 페이저 다이어그램 2: 




3.6 실험 결과 
3.6.1 실험 목적 
본 장에서는 DDSW의 변압기 응용에서의 전력 제어를 다루고 있는데, 앞서 
기술한 제어 방법의 유효성을 실제 실험 결과를 통해 검증하도록 한다. 동기 
좌표계 상에서 d-q 전류를 조절함에 따라 유/무효 전력이 어떻게 달라지는지 
살펴본다. 또한, 컨버터 1기만 동작하는 상황의 전력 제어 및 고조파 특성에 
대해서도 분석하도록 한다. 
 
3.6.2 실험 조건 
실험을 위해 그림 3.12의 5 kVA 소용량 변압기 1대를 주문 제작하였다. 이 
변압기는 그림 3.3(a)에 보여진 권선 구조를 가진다. 코어에 가까운 안쪽의 저
압 권선과 바깥쪽의 고압 권선이 하나의 데크(deck)를 이루고, 두 개의 데크가 
위아래로 한 코어에 배치되었다. 그림 3.3(b)와 달리 1차단 권선끼리는 직렬 
연결하였는데, 이러한 구성은 1차단 권선들에 대해 약간의 임피던스 불균형을 
허용할 수 있다. 그림 3.12의 변압기는 1차단과 2차단 권선의 델타-델타 구조
에서 4:1의 전압 변환비를 갖고, 실험을 위해서 1차단 권선은 220V-60Hz 계통
이 연결되었다. 제작된 변압기는 테스트에서 5 kVA 기준 0.032 pu의 누설 인덕
턴스를 보였다. 3.2.2절에서 언급한 측정용 권선은 각 데크마다 전력용 권선과
는 별도로 덧대어 감았고, 같은 림에 감긴 측정용 권선끼리는 직렬 연결하여 
해당 림에서 권선들이 공유하는 자속의 미분 변화를 관찰하였다. 측정용 권선
은 전압 계측이 주 목적으로, 위상이 다른 측정용 권선끼리는 전기적인 연결
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을 하지 않았다. 수식 (3.5)의 동기 좌표계 관계식을 얻기 위해, 측정용 권선을 
통해 측정된 전압인 eα와 eβ로부터 eαγ, eβα, eγβ를 구하고, 이 전압들에 대한 위
상을 PLL을 통해 파악하였다[34]. 
 
 
그림 3. 12 실험을 위한 소용량 변압기. 
 
그림 3. 13 실험용 소용량 컨버터. 
 
그림 3.13은 실험을 위해 사용된 소용량 컨버터 두 대의 스위칭 소자 부분
이다. 그림 3.13의 컨버터는 다양한 실험을 위해 제작된 것으로, 600V-75A의 3
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상 풀브릿지(full-bridge) 모듈로 구성되었다. 각 컨버터의 직류단 전압은 서로 
전기적으로 분리된 직류 전압원에 의해 100 V가 공급되었다. PWM에 사용된 
삼각파의 주파수는 3.75 kHz로, 전류 제어를 위한 샘플링 주파수는 7.5 kHz이
다. PWM을 위한 삼각파들은 서로 180도 위상 차이가 나도록 설정하였다. 한 
레그(leg)에서 위아래 반도체 소자 간 단락(short)을 막기 위한 데드 타임(dead 
time)은 2.5 μs로 설정하였다. 
 
 
3.6.3 실험 결과 검토 
우선, DDSW에 참여하는 양쪽 컨버터 모두에서 정격 전류인 37A를 q축 전
류 지령으로 설정하였을 때 전류 및 전압을 그림 3.14에 나타내었다. 양쪽 컨
버터는 동일한 전류 지령에 따라 제어되었기 때문에, 그림 3.14에는 컨버터 1
의 d-q 전류(id1, iq1)만이 표시되었다. 그림 3.14에 보여지듯, d축 전류는 0A로 유
효 전력만이 정격으로 출력될 것을 예상할 수 있다. 변압기를 거친 후 계통으
로 흐르는 A상 전류 iag는 기본파에서 19.1 A였는데, 이것은 3상을 고려할 때 
220V 계통에 대해서 5.15 kW에 해당하는 유효 전력이다. 계통 전류의 THD는 
11.9 %로 다소 높은 편인데, 실험에 사용된 소용량 변압기는 누설 인덕턴스가 
0.032 pu로 일반적인 MVA급 대용량 변압기의 0.06 pu보다 작은 사실을 감안해
야 한다. 또한, 그림 2.16과 같은 변압기의 병렬을 통해 인터리빙을 적용하면 




그림 3. 14 정격 유효 전력 출력 1. 
 
그림 3.14에서 계통 전류는 계통 선간 전압인 vab에 대해서 약 1.37 ms의 시
지연(time delay)을 가지고 영을 지난다. 이러한 차이는 60 Hz 계통 선간 전압에 
대해 29.6도의 차이로서, 그림 2.8의 페이저 다이어그램를 고려할 때 계통 전
류가 계통 상 전압의 위상과 거의 일치할 것으로 예상할 수 있다. 그림 3.15는 
그림 3.14의 실험에서 계통 선간 전압들을 자세히 관찰한 것이다. 3상 전압의 
합은 영이므로, 선간 전압들인 vab와 vca의 차이로부터 계통 A상 전압과 위상
이 일치하는 3vas를 얻을 수 있다. 그림 3.15에서 계통 전류와 계통 상 전압은 
서로의 위상이 일치하여, 유효 전력만 공급되는 역률이 1인 상황임을 알 수 
있다. 그림 3.16은 양쪽 컨버터에 q축 전류 지령을 정격의 절반인 18.5A로 하
였을 때 실험 결과이다. 그림 3.14에 비해 계통 전류가 위상은 그대로이면서 
크기만 절반으로 줄어, 유효 전력이 절반으로 감소한다. 따라서, 변압기의 측





그림 3. 15 정격 유효 전력 출력 2. 
 




계통 사고 시 계통에 연계된 컨버터가 무효 전력을 공급하게 되면 계통의 
전압 안정화에 기여할 수 있다. 제안된 방법에서는 동기 좌표계 d축 전류 제
어를 통해 이러한 무효 전력의 공급을 조절할 수 있다. 무효 전력은 계통 전
압을 기준으로 계통에 공급하는 전류가 진상인 경우와 지상인 경우로 나뉜다. 
그림 3.17과 그림 3.18은 순서대로 진상 무효 전력과 지상 무효 전력이 계통에 
공급되는 경우에 대한 실험 결과이다. 각 컨버터의 q축 전류 지령은 정격의 
70%일 때, 정격의 20%에 해당하는 전류가 d축 지령으로 설정되었다. 계통 전
류의 진상과 지상 여부를 쉽게 파악하기 위해, 역률이 1일 때 계통 전류가 영
을 지나는(zero-crossing) 지점을 계통 선간 전압으로부터 유추하여 U로 표시하
였다. 
그림 3.17과 그림 3.18은 동기 좌표계 상에서 전류 벡터의 크기는 같으면서 
전류 벡터가 q축에 대해 이루는 각도가 서로 대칭인 조건이다. 그림에서처럼 
q축 전류 지령이 양의 값인 상황에서, d축 전류 지령이 음이면 진상 역률이 되
고 d축 전류 지령이 양이면 지상 역률이 된다. 즉, 그림 3.17과 그림 3.18은 피
상 전력이 일정한 상황에서 제안된 제어 방법에 따라 d축 전류를 조절하여 무
효 전력의 특성을 변화시키는 예시를 보여주고 있다. 앞선 실험 결과들과 종
합할 때, 제안된 전력 제어 방법을 통해 DDSW가 응용된 변압기에서 유/무효 





그림 3. 17 진상 무효 전력 출력 예시. 
 
그림 3. 18 지상 무효 전력 출력 예시. 
 
추가로, 컨버터 1기가 탈락하는 사고 상황에서의 전력 제어 및 고조파 특성
을 살펴본다. DDSW에 참여하는 양쪽 컨버터가 모두 정상적으로 정격의 유효 
전력을 계통에 공급할 때 컨버터 및 계통의 전류는 그림 3.19와 같고, 컨버터 




그림 3. 19 정상 운전 시 컨버터 전류 및 계통 전류. 
 
 
그림 3. 20 사고 운전 시 컨버터 전류 및 계통 전류. 
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우선, 정상 운전 시에는 컨버터 전류(ia)의 기본파 성분이 38.43 A였고, 계통 
전류(iag)는 기본파 성분이 19.28 A였다. 이에 반해 사고 운전 시에는 컨버터 전
류의 기본파 성분이 36 A였고, 계통 전류는 기본파 성분이 9.29 A였다. 샘플링 
오차로 인해 기본파 성분에서 약간의 차이는 있지만, 사고 시 동작하는 컨버
터가 사고 전과 동일하게 정격 전류를 출력할 때, 계통으로 공급되는 전류는 
다른 컨버터의 탈락으로 인해 절반으로 줄어든 것을 알 수 있다. 이러한 사고 
시 계통 전류의 변화는 계통으로 공급되는 전력이 절반이 된 것을 의미하고, 
(3.9)에서 iq1은 컨버터 정격 전류이면서 iq2가 0인 상황이다. 실험 결과로 보여
진 바와 같이, DDSW의 변압기 응용에서 컨버터 1기가 탈락하더라도 정상 운
전 정격의 절반에 해당하는 전력을 계통에 공급할 수 있다. 
여기서 기본파 성분 외에 각 전류의 고조파 맥동에 주목할 필요가 있다. 변
압기 양단의 전류에 포함된 고조파 맥동은 일차적으로 불필요한 손실을 의미
하고, 특히 계통 전류의 고조파 맥동은 관련 규정에 의해 일정 수준 이하로 
유지되어야 한다[38]. 즉, 출력 전류의 PWM 고조파 특성이 좋게 유지되어야 
높은 효율에서 계통 연계 규정을 만족하는 지속적인 운전이 가능하다. 그런데 
그림 3.19와 그림 3.20의 비교에서 드러나듯이, 컨버터 1기가 탈락하면 오히려 
컨버터 및 계통 전류의 고조파 특성이 좋아진다. 즉, 컨버터 전류의 THD는 
11.9%에서 2.5%로, 계통 전류의 THD는 12%에서 3.58%로 낮아진다. 이것은 
2.3.2절에서 비교한 다른 토폴로지들에 대해서 제안된 DDSW가 가지는 매우 
뛰어난 장점으로, 컨버터 1기 탈락시에도 시스템 설정 상의 변경없이 우수한 
고조파 특성을 유지할 수 있다. 사고 시 우수한 고조파 특성을 가지는 원인을 




그림 3. 21 정상 운전 시 컨버터 측 권선 전압. 
 
그림 3. 22 사고 운전 시 컨버터 측 권선 전압. 
 
그림 3.21과 그림 3.22는 각각 그림 3.19와 그림 3.20에서 컨버터에 의해 α1 
권선(그림 2.4)에 인가되는 전압 vα1과 변압기의 컨버터 측 α상 권선 전압들의 
합(vα1+ vα2)을 나타내고 있다. 변압기의 컨버터 측 단자에서 같은 위상인 전압
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들의 합을 보는 이유는, 유도 부하(inductive load)에서 전류는 전압의 적분이고 
같은 상의 전류끼리는 변압기를 통해 자속이 합쳐지기 때문이다. 그림 3.21에
서 DDSW에 참여하는 양쪽 컨버터가 모두 동작하는 경우는 합 전압의 전위가 
±200V, ±100V, 0V로 불연속적인 분포를 보이는데, 이러한 특징은 일정한 직류 
전압원에 기반하여 전압을 합성하는 전압형 컨버터에서 볼 수 있는 전형적인 
전압 출력 패턴이다. 이와 다르게 그림 3.22에 나타나듯이, 사고 시 컨버터 측 
권선의 합 전압은 정현파(sinewave)에 매우 가깝다. 
그림 3.5에서 컨버터 1기가 탈락 하면 컨버터가 직접 전위를 결정할 수 없
는 노드들이(r, s, t) 생긴다. 이 노드들의 전위는 컨버터의 전압 출력 및 변압기
의 자속 변화에 동시에 영향을 받는다. 예를 들어, 그림 3.5에서 α1 권선은 컨
버터에서 출력한 vac 전압에 의해 전기적으로 영향을 받지만, 동시에 변압기 
림을 통해서 vcb의 영향을 받는 α2 권선의 변화도 자기적으로 전달 받는다. 결
국 컨버터 1기만 동작하여도 변압기 권선의 결선에 의해 자기적인 인터리빙 
효과가 나타난다. 
그림 3.23과 그림 3.24는 그림 3.21과 그림 3.22의 주파수 스펙트럼(spectrum)
으로, 변압기 권선에 인가되는 전압에 컨버터의 PWM 고조파들이 보인다. 권
선 전압 vα1의 7.5 kHz 배수 고조파들에서, 사고 운전 시에는 정상 운전에 비
해 전반적으로 낮은 전압 맥동이 나타난다. 컨버터 1기 탈락 시에는 개별 권
선에 걸리는 전압 특성이 향상될뿐더러, 전압의 합(vα1+ vα2)에 대해서는 고조
파 특성이 더더욱 향상되는 것을 알 수 있다. 즉, 컨버터 사고 운전 시 변압기 






그림 3. 23 정상 운전 시 컨버터 측 권선 전압 – 주파수 특성. 
 
 




살펴본 바와 같이 DDSW의 변압기 응용에서 컨버터 1기가 탈락하더라도 고
조파 특성은 매우 우수하게 유지되어 지속적인 운전이 가능할 것을 예상할 수 
있다. 오히려 컨버터 1기가 탈락하였을 때 고조파 특성이 향상되는데, 이것은 
변압기의 유효한 권선 계수가 절반으로 떨어져 계통에 공급할 수 있는 전력이 
절반으로 감소하는 대신 얻을 수 있는 장점이다. 일반적으로 권선 계수를 높
여 권선의 부피 및 무게를 줄이고자 하지만, DDSW에서는 정상 운전 시에 사
용되는 권선을 사고 발생 시에도 그대로 활용하는 것이므로 부피 및 무게에 













제 4 장 DDSW의 전동기 응용 
 
본 장에서는 DDSW를 전동기에 응용하기 위한 제어 방법에 대해서 다룬다. 
대용량 전동기는 팬이나 펌프 같은 빠른 동특성에 대한 요구가 상대적으로 낮
은 영역에서 널리 사용되고 있고, 전동기는 주로 유도기(induction machine)가 
사용된다. 본 장에서는 DDSW가 유도기에 적용되었을 때, 자속 기준 제어
(field-oriented control)를 하기 위한 모델링 및 제어 방법에 대해 논의한다. 
 
4.1 토크 제어를 위한 유도기 모델링 
DDSW를 전동기에 적용하기 위해서는 변압기와 달리 회전하는 자속에 대한 
설계적인 고려가 필요하다. 전동기나 제어기의 설계적인 측면에서 DDSW의 
적용이 지나치게 복잡하면, DDSW의 여러 장점에도 불구하고 실제 활용도가 
떨어지는 문제가 발생할 수 있다. 따라서 본 논문에서는 이미 상용화 된 유도
기에 적용 가능한 제어 방법을 논하고자 한다. 
 
4.1.1 동기 좌표계 d-q 등가 모델링 
유도기는 산업계에서 가장 널리 사용되는 전동기의 하나로서, 교류 계통에 
직입하여 고정된 주파수로 운전하는 경우가 많다. 하지만 이러한 경우에는 유
도기 기동 시 급작스런 교류 전압의 투입으로 인해 기동 전류가 커지는 단점
이 있어, 이를 줄이기 위한 여러 가지 기동 방법이 있다[39], [40]. 여러 방법 
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중에 기동 모드와 정상 운전 모드에서 결선을 바꾸는 방법들이 있는데, 그 중
에서도 기동 시에는 결선을 직렬 연결하여 임피던스를 늘려 기동 전류를 억제
하면서, 속도를 올린 뒤 정상 운전 모드에서는 결선을 병렬로 전환하여 구동
하는 방법이 있다. 
이러한 직렬-병렬 전환형 유도기는 고정자 권선이 여섯 개로, DDSW를 곧바
로 적용하기에 매우 적합한 구조이다. 또한 직렬 결선에서 병렬 결선으로 전
환되더라도 전동기의 극수(pole number)가 바뀌지 않으므로, 두 개의 고정자 3
상 권선은 회전하는 자속 생성에 대칭적인 기여를 하는 것을 알 수 있다. 따
라서 이러한 유도기를 등가적인 2극 모델로 표현하면 그림 4.1과 같다. 
 
 
그림 4. 1 직렬-병렬 전환형 유도기의 2극 모델. 
 
일반적으로 유도기의 등가 회로 모델을 구할 때, 공간 상의 각도에 따라서 
권선이 감긴 횟수(turn number)가 정현적으로 분포하는 것을 가정한다. 정현 분
포된 권선의 등가적인 권선 수가 총 Ns이면, 전동기는 (4.1)과 같은 여자 인덕










= .          (4.1) 
수식에서 μ0는 공기의 투자율(permeability)을 의미하고, g는 공극(air gap)의 길
이를 의미한다. 또한, r은 공극이 형성되어 있는 공간의 반지름, l은 전동기의 
축방향 길이를 의미한다. 
그림 4.1에 나타낸 바와 같이, DDSW를 적용하는 유도기는 고정자 권선을 









= .         (4.2) 
이러한 특성을 반영하고 기존의 연구에 따라[41], 유도기에서 생성되는 고정
자 및 회전자 자속에 대한 방정식을 세우면 (4.3)과 같다. Nr은 회전자 권선의 
등가 권선수를 의미하고, iaro, ibro, icro는 회전자의 전류를 의미한다. θr은 그림 4.1
에서 고정자 권선에 대해 회전자 권선이 이루는 각도이다. 
α1 α1 α1 α2 aro
r
β1 ls β1 msd m β1 β2 msd rs r bro
s
γ1 γ1 γ1 γ2 cro
i i i i
N
L i L A i i 2 L T [θ ] i
N




é ù é ù é ù é ù+ê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú ê ú= + ⋅ ⋅ + + ⋅ ⋅ê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú ê ú+ê ú ê ú ê ú ë ûë û ë û ë û
   (4.3-a) 
α2 α2 α1 α2 aro
r
β2 ls β2 msd m β1 β2 msd rs r bro
s
γ2 γ2 γ1 γ2 cro
i i i i
N
L i L A i i 2 L T [θ ] i
N




é ù é ù é ù é ù+ê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú ê ú= + ⋅ ⋅ + + ⋅ ⋅ê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú ê ú+ê ú ê ú ê ú ë ûë û ë û ë û
   (4.3-b) 
aro aro aro α1 α2
2r r
bro lro bro msd m bro msd sr r β1 β2
s s
cro cro cro γ1 γ2
i i i i
N N
L i 4( ) L A i 2 L T [θ ] i i
N N




é ùé ù é ù é ù +ê úê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú= + ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ +ê úê ú ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú +ê úë û ë û ë û ë û
.  (4.3-c) 
Lls와 Llro는 각각 고정자와 회전자의 누설 인덕턴스를 의미한다. 수식 (4.3)에
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서 설명되지 않은 행렬은 (4.4)와 같다. 
m
1 1/2 1/2




ê ú= - -ê ú
ê ú- -ë û
       (4.4-a) 
r r r
rs r r r r
r r r
cosθ cos(θ 2 / 3) cos(θ 2 / 3)
T [θ ] cos(θ 2 / 3) cosθ cos(θ 2 / 3)






ê ú= - +ê ú
ê ú+ -ë û
    (4.4-b) 
r r r
sr r r r r
r r r
cosθ cos(θ 2 / 3) cos(θ 2 / 3)
T [θ ] cos(θ 2 / 3) cosθ cos(θ 2 / 3)






ê ú= + -ê ú
ê ú- +ë û
.    (4.4-c) 
DDSW의 유도기 적용에서도 마찬가지로, 권선보다는 컨버터 전류를 기준으
로 제어기를 구성하는 것이 구현상 용이하다. 그림 3.4의 변압기 2차단 권선의 
구조는 유도기의 고정자 권선에 그대로 대응되고, (3.2)의 전류 관계에 따라 유
도기에서 생성되는 자속을 다시 정리할 필요가 있다. 
덧붙여, 회전자와 고정자 사이에 존재하는 권선 수 차이로 인한 복잡함을 
소거하기 위해, (4.5)의 규칙에 따라 회전자의 값들을 고정자측으로 변환할 수 































= .         (4.5-d) 
수식 (4.5-d)의 저항에 대한 변환 관계식은 인덕턴스에도 동일하게 적용된다. 
수식 (4.5)를 적용하여, (3.2)의 전류 관계에 따른 자속 차의 방정식을 유도하면 
(4.6)과 같다. 
α1 γ2a a a r u
b β1 α2 ls b msd b s msd rs r v
c c c t wγ1 β2
λ λλ i i i i
3
λ λ λ L i L i i L T [θ ] i
2
λ i i i iλ λ
é ù-é ù é ù é ù é ù+ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú= - = + + + ⋅ ⋅ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú+-ê úë û ë û ë û ë ûë û
    (4.6-a) 
α2 γ1r r a r u
s β2 α1 ls s msd b s msd rs r v
t t c t wγ2 β1
λ λλ i i i i
3
λ λ λ L i L i i L T [θ ] i
2
λ i i i iλ λ
é ù-é ù é ù é ù é ù+ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú= - = + + + ⋅ ⋅ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú+-ê úë û ë û ë û ë ûë û
    (4.6-b) 
ar cru u a r
v br ar lr msd v msd sr r b s
w w c tcr br
λ λλ i i i
3
λ λ λ (L L ) i L T [θ ] i i
2
λ i i iλ λ
é ùé ù é ù é ù- +ê úê ú ê ú ê ú
ê úê ú ê ú ê ú= - = + + ⋅ ⋅ +ê úê ú ê ú ê ú
ê úê ú ê ú ê ú+-ë û ë û ë ûë û







é ù é ù-
ê ú ê ú
ê ú ê ú= -ê ú ê ú
ê ú ê ú-ë û ë û
.         (4.6-d) 
회전자 자속도 컨버터 전류로 표현하기 위해, (4.6-c) 및 (4.6-d)와 같이 회전
자 변수 간에도 차이를 구하여 자속 방정식을 정립하였다. 저항에 의한 전압 
강하를 더하여 마찬가지로 전압의 차이에 대한 방정식을 구하면, (2.1)에 따라 
컨버터 전압에 대해 (4.7)이 성립한다. 여기서 vae, vbe, vce 및 vre, vse, vte는 (3.1)과 




α1 γ2a a a ae re
b β1 α2 s b b be se
c c c ce teγ1 β2
v vv i λ 2v v
v v v R i λ 2v v
v i λ 2v vv v
d
dt
é ù-é ù é ù é ù é ù+ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú= - = + = +ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú+-ê úë û ë û ë û ë ûë û
     (4.7-a) 
α2 γ1r r r re ae
s β2 α1 s s s se be
t t t te ceγ2 β1
v vv i λ 2v v
v v v R i λ 2v v
v i λ 2v vv v
d
dt
é ù-é ù é ù é ù é ù+ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú= - = + = +ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú+-ê úë û ë û ë û ë ûë û
     (4.7-b) 
ar cru u u
v br ar r v v
w w wcr br
v vv i λ
v v v R i λ
v i λv v
d
dt
é ùé ù é ù é ù-
ê úê ú ê ú ê ú
ê úê ú ê ú ê ú= - = +ê úê ú ê ú ê ú
ê úê ú ê ú ê ú-ë û ë û ë ûë û
.      (4.7-c) 
수식 (4.6) 및 (4.7)을 복소 벡터(complex vector)로 나타내면, 3상 전압 및 자
속을 평면 상의 복소수 변수로 다룰 수 있게 된다. 이러한 3상 변수에서 복소 
벡터로의 전환은 (4.8)을 따른다[41]. 
2π
2 3





f f a f a f a= + ⋅ + ⋅ =

.        (4.8) 
수식 (4.8)에 따라, (4.6)을 복소 벡터로 표현하면 (4.9)와 (4.10)을 얻을 수 있
다. 이후의 수식에서 Lm은 Lmsd의 1.5배에 해당하는 값이다. 
rθ
abc s abc m rst m uvwL i L i L i e
jl = + + ⋅
  
       (4.9-a) 
rθ
rst s rst m abc m uvwL i L i L i e
jl = + + ⋅
  
       (4.9-b) 
rθ
uvw r uvw m abc rstL i L (i +i ) e
jl -= + ⋅
  
       (4.9-c) 
s ls mL L L= +         (4.10-a) 
r lr mL L L= + .        (4.10-b) 
유도기는 고정자와 회전자 자속의 회전하는 주파수 차이인 슬립(slip)을 이
용해 토크를 발생시키는데, 회전각에 슬립에 의한 각이 더해져 고정자 자속의 
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회전각이 정해진다. 이러한 고정자 자속의 회전각인 θ를 기준으로, (4.11)에 따
라 고정자와 회전자 변수들을 동기 좌표계로 변환할 수 있다[41]. 
θ
dqs abcs ds qse
jf f f j f-= = + ⋅
 
       (4.11-a) 
r(θ θ )
dqr abcr dr qre
jf f f j f- -= = + ⋅
 
.      (4.11-b) 
수식 (4.11-a)는 고정자 변수를 동기 좌표계로, (4.11-b)는 회전자 변수를 동기 
좌표계로 변환해준다. 따라서, (4.9-a)와 (4.9-b)에는 θe j- 를 양변에 곱해주고 
(4.9-c)에는 r(θ θ )e j- - 를 곱하여, 동기 좌표계 자속 방정식을 (4.12)와 같이 얻을 
수 있다. 
dqs1 s dqs1 m dqs2 dqrL i L ( i i )l = + +
  
      (4.12-a) 
dqs2 s dqs2 m dqs1 dqrL i L ( i i )l = + +
  
      (4.12-b) 
dqr r dqr m dqs1 dqs2L i L ( i i )l = + +
  
.      (4.12-c) 
수식 (4.7)의 전압에 대해서도 마찬가지 변환 과정을 거쳐, 동기 좌표계 상
에서 (4.13)과 같이 나타낼 수 있다. 수식에서 ω와 ωr은 각각 θ와 θr의 미분을 
의미한다. 수식 (4.13)의 자속들은 (4.12)의 자속들과 동일하다. 




l l= + + ⋅
  
      (4.13-a) 




l l= + + ⋅
  
      (4.13-b) 




l l= + + - ⋅
  
.     (4.13-c) 
수식 (4.12) 및 (4.13)으로부터 그림 4.2와 같은 d-q 등가회로를 얻을 수 있다. 
이것은 이중 3상(dual three-phase) 혹은 6상(six-phase) 권선이 와이로 결선된 유
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도기의 등가회로 모델과 동일하다[42], [43]. 이러한 기존의 유도기 d-q 등가 모
델에서 상호 누설 인덕턴스(mutual leakage inductance)가 고려 되기도 하는데[44], 
이것은 대칭적이지 않게 3상 권선이 나누어지는 경우(split phase belt)에서 고려
될 사항이다[45]. 그림 4.2로부터 알 수 있는 사실은, 고정자 권선이 기존과 다
르게 델타로 결선되어 있더라도, 컨버터 전류에 대해서 기존과 동일한 모델링
을 적용할 수 있다는 것이다. 다만 컨버터 전류를 기준으로 모델링 하다보니, 




그림 4. 2 더블 델타 권선에 의한 동기 좌표계 유도기 등가회로. 
 
4.1.2 동기 좌표계 상의 토크 제어 
전동기가 소모하는 전력으로부터 기계적인 출력에 관여하는 부분을 선별하
고 속도를 나눠주면, 토크에 관련된 식을 얻을 수 있다[41]. 그런데 (4.13)은 
제어를 위한 등가적인 모델링으로서, 수식 상의 변수들이 실제 토크와 어떠한 
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관계를 가지는지 (3.8)의 경우처럼 살펴볼 필요가 있다. 
수식 (4.14)는 복소 벡터로 표현된 전압과 전류의 전력에 관한 식으로, 실제 
전력과의 일치를 위해 ηm으로 표시된 계수를 사용하였다. 아래 수식에서 윗첨
자 ‘*’는 공액 복소수(complex conjugate)를 의미한다. 
* * *
e m dqs1 dqs1 dqs2 dqs2 dqr dqrP η [v i v i v i ]Re= ⋅ ⋅ + ⋅ + ⋅
    
      (4.14) 
수식 (4.13)의 전압을 (4.14)에 대입한 후 동손 및 인덕턴스의 에너지 변화량 
등을 걸러내고[41], 양변을 기계 속도로 나누면 (4.15)의 토크 식을 유도할 수 
있다. 아래 수식의 P는 전동기의 극수를 의미한다. 
*
e m m dqs1 dqs2 dqr
P
T η L [( i i ) i ]
2
Im= ⋅ ⋅ + ⋅
  
.       (4.15) 
수식 (4.15)는 토크를 회전자 및 고정자의 전류로만 표현한 것으로 물리적인 
의미를 보다 쉽게 이해하기 위해 다른 형태로 표현될 수도 있다. 회전자의 자
속( dqrl

)은 모두 동기 좌표계 d축에만 위치하도록 동기각인 θ를 설정하고, 
(4.12-c)로부터 dqri

을 회전자 자속과 고정자 전류로 표현하여 (4.15)에 대입하면, 
토크는 (4.16)과 같이 표현된다. 
m
e m dr qs1 qs2
r
LP
T η λ (i i )
2 L
= ⋅ ⋅ + .        (4.16) 
수식 (4.16)으로부터, 회전자의 자속이 λdr로 형성되어 있을 때, 각 컨버터로
부터 고정자 권선에 생성된 q축 전류를 조절하여 토크를 제어할 수 있음을 알 
수 있다. ηm을 결정하기 위해서, 회전자의 자속이 어떠한 값을 갖는지 살펴볼 
필요가 있다. 
농형(squirrel-cage) 유도기는 회전자 전압이 영이므로, (4.12-c)를 (4.13-c)에 대
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입하면, d축과 q축에서 각각 (4.17)과 (4.18)을 유도할 수 있다. 수식의 s는 라플





λ (i i )
1 s L / R
= +
+ ⋅
        (4.17) 
r m
sl r qs1 qs2
r dr
R L
ω ω ω (i i )
L λ
= - = + .        (4.18) 
전동기 극수 및 Lm과 Lr을 알고 있다고 가정하고 수식 (4.17)의 정상 상태를
가정하면, (4.16)의 토크 값은 컨버터 전류만으로 표현이 가능하다. 수식 (4.16)
과 (4.17)의 d축과 q축 전류는 컨버터 전류에 대한 것으로, 권선 전류에 대해 
3 배의 크기를 갖는다. 토크 방정식 상의 다른 상수들은 기존의 이중 3상 유
도 전동기와 동일한 의미를 지니므로[43], ηm은 1/2이 되어야 실제 전력과 일치
하게 된다. 이것은 (3.9)와도 일치하는 결과이다. 
덧붙여, 컨버터 전류를 기준으로 설정하면, (4.17)에서 d축 회전자 자속의 크
기는 원래 정격의 3 배를 제어적인 정격으로서 갖게 된다. 수식 (4.18)에서 d
축 회전자 자속은 분모에 들어가게 되는데, q축 전류가 권선 전류의 경우보다 
3 배 크게 인가되야 하므로, 비율적으로 3 끼리 서로 상쇄되어 슬립 주파수
는 권선 전류를 기준으로 세워진 모델과 동일한 의미를 갖는다. 
수식 (4.17)과 (4.18)은 회전자 자속이 d축에만 존재하도록 동기각을 정의하
였을 때 얻어진 결과로, (4.18)의 슬립 주파수 및 측정된 회전 속도로부터 얻은 
동기각으로 좌표변환을 하면[46], (4.17)에 따라 각 컨버터로부터 만들어진 d축 
전류들로 회전자 자속을 조절할 수 있고, 컨버터의 q축 전류들을 조절하면 




4.1.3 동기 좌표계 상의 비간섭 제어기 
앞서 유도한 (4.16)과 (4.17)에 따라 전류를 조절하여 유도기의 토크 및 자속
을 제어할 수 있으므로, DDSW가 적용된 유도기의 토크 제어를 위해서는 전류 
제어기 구성이 필수적이다. 수식 (4.12)와 (4.13)에 나타나듯이, 고정자 권선과 
회전자 권선의 전압과 전류는 서로 영향을 주고 받는다. 회전자 권선의 전압
과 전류는 통상적으로 측정할 수 없으므로, 제어성 확보를 위해서는 고정자 
권선만의 값으로 수식을 정리할 필요가 있다. 
회전자 자속의 경우 (4.17)에 따라 회전자 전류에 대한 직접적인 제어가 아
니라도 고정자 d축 전류로 간접적인 제어가 가능하다고 여겨지기 때문에, 
(4.12-c)로부터 (4.19)와 같이 회전자 전류를 고정자 전류와 회전자 자속으로 
대체하여 표현하도록 한다. 
m
dqr dqr dqs1 dqs2
r r
L1




.        (4.19) 
수식 (4.19)를 (4.12-a)와 (4.12-b)에 대입하여 정리하면 (4.20)이 된다. 
m
dqs1 ss dqs1 sc dqs2 dqr
r
L
L i L i λ
L
l = + +
  
      (4.20-a) 
m
dqs2 sc dqs1 ss dqs2 dqr
r
L
L i L i λ
L
l = + +
  
      (4.20-b) 
2
sc m m rL L L /L= -        (4.20-c) 
2
ss s m r ls scL L L /L L L= - = + .      (4.20-d) 
농형 유도기임을 가정하면 (4.13-c)로부터 (4.21)을 얻을 수 있고, 여기에 다
시 (4.19)를 대입하여 정리하면, 회전자 자속의 미분 변화를 고정자 전류 및 
회전자 자속만으로 표현할 수 있다. 이것을 (4.20)과 함께 (4.13-a)와 (4.13-b)에 
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대입하여 정리하면, 회전자 전류없이 고정자 전류 및 회전자 자속만으로 표현
되는 전압 방정식을 (4.22)와 같이 얻을 수 있다. 




l l=- - - ⋅
 
        (4.21) 
2
r m




dqs2 ls dqs1 comm2
r
R L
v (R + )i L i L i
L
R L









    (4.22-a) 
2
r m




dqs1 ls dqs2 comm2
r
R L
v (R + )i L i L i
L
R L









    (4.22-b) 
m r
comm r dqr sc dqs1 dqs2
r r
L R
v ( ω ) λ ωL ( i i )
L L
j j= - + ⋅ + +
  
.    (4.22-c) 
수식 (4.22)에 나타나듯, 컨버터 전류에 대한 전압 방정식은 abc 컨버터 전류
( dqs1i

)의 미분과 rst 컨버터 전류( dqs2i

)의 미분이 교차해서 나타나는 복잡한 형
태를 띤다. 전향 보상의 형태로 서로 다른 좌표 간에 간섭을 배제하여 전동기 
구동의 성능을 높이는 방법이 있지만[47], 이를 (4.22)에 적용하기 위해서는 전
향 보상 전압에 노이즈(noise)에 취약한 미분 변화를 포함해야 한다. 미분 변화
를 무시하고 속도에 관계되는 항목만 보상하는 방법도 있으나[43], 이 역시 서
로 다른 컨버터 간의 영향을 충분히 배제하기에는 한계가 있다. 측정용 권선
을 통해 권선에 쇄교하는 자속의 미분 변화를 파악할 수 있는 변압기 응용과 
달리, 유도기는 회전체의 자속을 다뤄야 하므로 이러한 어려움이 발생한다. 
본 논문에서는 컨버터 간의 비간섭화와 한 컨버터 내에서도 d-q축 간의 비
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간섭화 구현을 위한 제어 방법을 제안한다. 이를 위해 (4.22)의 수식을 좀더 
정리할 필요가 있다. 수식 (4.22)의 미분항에 대하여 (4.23)과 같이 정리할 수 
있다. 
2 2
r m r m
s dqs1 dqs2 ls dqs1 comm2 2
dqs1 dqs1 r rss sc
2 2
sc ss dqs2 r m r mdqs2
s dqs2 dqs1 ls dqs2 comm2 2
r r
R L R L
(R + ) i i ωL i v
i v L LL L







ê ú+ + +é ù ê úé ùé ù ê ú ê úê úê ú ⋅ = -ê ú ê úê úê ú ê ú ê úë û ê úë ûë û + + +ê ú
ê úë û
    
     
.  (4.23) 
수식 (4.23)에서 좌측의 인덕턴스 행렬을 역변환하여 정리하면, (4.24)를 얻을 
수 있다. 
dqe1 dqs1 dqs1 sc dqs2 ss dqs1 sc dqs2 comm
ss se
dqe2 dqs2 dqs2 sc dqs1 ss dqs2 sc dqs1 comm
v i i R i ω(L i L i ) v
R L
v i i R i ω(L i L i ) v
jd
dt j
é ù é ù é ùé ù + - +ê ú ê ú ê úê ú = + +ê ú ê ú ê úê ú ê ú ê ú ê ú+ - +ê úë û ë û ë û ë û
     





é ù é ùé ùê ú ê úê ú=ê ú ê úê úê ú ê úë ûë û ë û
 
        (4.24-b) 
2
s ss r m
ss 2
ls r
R L R L
R
L L








= -        (4.24-d) 
se ss scL L L= + .        (4.24-e) 
수식 (4.24-a)에 나타나듯, (4.22)에서 컨버터 간 교차되던(cross-coupling) 미분 
항이 사라진 것을 알 수 있다. 수식 (4.24-a)를 기준으로, Rss의 저항과 Lse의 인
덕턴스로 이뤄진 플랜트에 대한 PI 제어기를 구성하고[37], 나머지 성분들은 
전향 보상에 사용하여 제어기 간 비간섭화에 기여할 수 있다. 유도기의 제정
수(parameter)가 정확히 알려져 있다면, 이러한 제어기 구성을 통해 컨버터 사
이의 간섭 및 하나의 컨버터 내에서도 d-q축 사이의 간섭을 최소화할 수 있는 
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제어가 가능하다. 비간섭화를 위해 수식 (4.24-a)를 기준으로 구성된 제어기의 
전압 출력은 (4.24-b)에 의해 d-q 등가 모델에 대한 전압 지령으로 변환된다. 
그런데 이 d-q 등가 모델은 (4.6)과 같이 권선 자속에 대한 모델에서 컨버터 
자속에 대한 모델로 변환된 것으로, (4.24-b)의 d-q 전압들(vds1, vqs1, vds2, vqs2)을 
(3.6)에 따라 (4.25)와 같이 한번 더 변환해야 컨버터가 실제 출력해야 하는 전





v v2 1 0 0
v v1 2 0 01
v v0 0 2 13
v v0 0 1 2
é ù é ùé ù-ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú-ê ú ê úê ú=ê ú ê úê ú-ê ú ê úê ú
ê ú ê úê ú-ê ú ê úë ûë û ë û
.        (4.25) 
 
4.2 컨버터 사고 시 토크 제어 
앞선 3.3장과 마찬가지로, 유도기 응용에서도 DDSW에서 컨버터 1기가 탈락
하였을 때 상황을 검토한다. 변압기와 마찬가지로 유도기의 고정자 권선만 고
려할 경우, 컨버터 1기가 탈락하면 그림 3.5를 참조할 수 있다. 전류에 대해서
도 (3.10)이 동일하게 성립하는데, (3.11)과 달리 인덕턴스 및 계통 전압에 대한 
부분을 (4.26)과 같이 자속으로 표현할 필요가 있다. 
ae a α1 β2 β1 γ2 a a
be s b β1 γ2 γ1 α2 s b b
ce c γ1 α2 α1 β2 c c
3v i λ λ λ λ i λ
3v 2R i λ λ λ λ 2R i λ
3v i λ λ λ λ i λ
d d
dt dt
é ùé ù é ù é ù é ù+ - -ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú= + + - - = +ê úê ú ê ú ê ú ê úê úê ú ê ú ê ú ê ú+ - -ê úë û ë û ë û ë ûë û
.     (4.26) 
수식 (4.26)에 표시된 λα1, λβ1, λγ1 등을 (4.3)을 이용하여 표현한 후, λa, λb, λc에 








λ (2L L ) i L T [θ ] i
2
λ i i
é ù é ù é ù
ê ú ê ú ê ú
ê ú ê ú ê ú= + + ⋅ ⋅ê ú ê ú ê ú
ê ú ê ú ê ú
ë û ë û ë û
     (4.27-a) 
r r r
rsf r r r r
r r r
cos(θ / 3) cos(θ / 3) cos(θ )
T [θ ] cos(θ ) cos(θ / 3) cos(θ / 3)




é ù- + +
ê ú
ê ú= + - +ê ú
ê ú+ + -ë û







é ù é ù-
ê ú ê ú
ê ú ê ú= -ê ú ê ú
ê ú ê ú-ë û ë û
.        (4.27-c) 
앞선 4.1장의 전개와 유사하지만, 약간씩의 차이를 보인다. 우선, 컨버터의 
탈락으로 권선이 직렬로 연결되면, (4.26)의 저항과 마찬가지로 2배의 누설 인
덕턴스(Lls)가 작용한다. 또한, 수식 (4.27-b)는 (4.4-b)와 60도 차이를 보이고 있
고, (4.27-c)는 회전자 권선 전류 사이의 관계가 (4.6-d)와 다르다. 회전자 자속
을 (4.27)처럼 abc 컨버터 전류에 대해서 표현하기 위해서는, (4.27-c)의 관계에 
따라 회전자 자속 간의 차를 구하여 (4.28)과 같이 정리하면 된다. 
x ar br x a
y br cr lr msd y msd srf r b
z cr ar z c
λ λ λ i i
3
λ λ λ (L L ) i L T [θ ] i
2
λ λ λ i i
é ù é ù é ù é ù-
ê ú ê ú ê ú ê ú
ê ú ê ú ê ú ê ú= - = + + ⋅ ⋅ê ú ê ú ê ú ê ú
ê ú ê ú ê ú ê ú-ë û ë û ë û ë û
   (4.28-a) 
r r r
srf r r r r
r r r
cos(θ / 3) cos(θ ) cos(θ / 3)
T [θ ] cos(θ / 3) cos(θ / 3) cos(θ )




é ù- + +
ê ú
ê ú= + - +ê ú
ê ú+ + -ë û
.   (4.28-b) 
수식 (4.8)에 따라 고정자와 회전자의 자속을 복소 벡터로 나타내면 (4.29)와 
같다. 
sθ
abc ls s abc m xyz(L +L ) i L i e
jl = + ⋅
 




xyz r xyz m abcL i L i e
jl -= + ⋅
 
       (4.29-b) 
s rθ θ 3
p
= - .        (4.29-c) 
수식 (4.29)를 (4.9)와 비교하면, 회전자 기준은 기존의 θr에서 π/3만큼 이동
한 것을 알 수 있다. 이러한 각도의 변화는 영구자석 동기 전동기(permanent 
magnet synchronous motor)처럼 회전자가 자체적으로 회전자 자속의 방향을 정
하는 방식에서는 의미가 있으나, 농형 유도 전동기는 모든 각도에 대해서 대
칭적인 형상이고 회전자 자속이 고정자에 의해 만들어지므로[48], π/3의 반영은 
유도기 기동 시 처음 시작하는 각도 설정 이상의 의미가 없다. 즉, θs의 미분값
은 θr의 미분값과 같으므로 슬립 주파수에 대한 영향이 없다. 
앞 절과 마찬가지로 변환을 거치면, d-q 동기 좌표계 상의 전압 및 자속 방
정식을 (4.30)과 같이 유도할 수 있다. 




l l= + + ⋅
  
      (4.30-a) 




l l= + + - ⋅
  
     (4.30-b) 
dqs ls s dqs m dqr(L +L ) i L il = +
 
      (4.30-c) 
dqr r dqr m dqsL i L il = +
 
.       (4.30-d) 
수식 (4.30)으로부터 토크, 자속 및 슬립에 대한 수식을 (4.31)과 같이 얻을 
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= - = .       (4.31-c) 
회전자 전류를 소거한 고정자 전압 방정식도 (4.32)와 같이 유도된다. 
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= + + - + ⋅ +
   
 (4.32-a) 
sf ss lsL L L= + .        (4.32-b) 
비간섭화를 고려해야 되는 정상 운전에 비해, 컨버터 사고 시 전압 방정식
은 매우 간단하므로, (4.32)의 저항과 인덕턴스를 참고하여 전류 제어기의 이득
을 설정할 수 있다[37]. 전류 제어를 바탕으로 (4.31)의 식에 따라 d축과 q축 
전류를 조절하면 원하는 토크 제어를 달성할 수 있다. 
 
4.3 실험 결과 
4.3.1 실험 목적 
본 장에서는 DDSW가 적용된 유도기를 컨버터 전류 기준으로 모델링하고 
비간섭 제어를 이용하여 토크를 제어하는 방법에 대해 다루고 있다. 유도기에 
다양한 부하를 인가하여 토크가 제대로 출력되는지 확인하고, 제안된 비간섭 
제어기가 성능적으로 효과가 있는지 검토한다. 3장의 변압기 응용과 마찬가지
로 컨버터 1기가 탈락하여 나머지 컨버터 1기만 동작하는 사고 상황의 운전에 
대해서도 검토하도록 한다. 
 
4.3.2 실험 조건 
유도기 구동을 위한 컨버터는 앞 장의 변압기 실험에서 사용된 그림 3.13의 
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컨버터가 그대로 사용되었다. 그림 3.13의 컨버터 전압 출력은 그림 4.3의 왼
쪽에 보이는 4극 유도 전동기의 권선에 연결되었다. 실험에 사용된 유도기는 
본래 220V 또는 440V 전압에서 동작이 가능하도록 6개의 권선으로 제작된 상
용 전동기로, 11 kW 정격으로서 1800r/min에서 58 N·m의 토크를 출력할 수 있
다. 이러한 유도기의 회전축에는 직류기(DC machine)가 기계적으로 연결되어 
다양한 부하에 대한 실험이 가능하다. 부하모터로 연결된 직류기는 정격 속도
가 1850 r/min인 19.9 kW 전동기로, 실험하고자 하는 유도기의 정격 토크 및 
정격 속도에 대한 부하 실험이 가능하다. 
 
 
그림 4. 3 유도 전동기 및 부하모터. 
 
제안된 토크 제어 방법을 시험하기 위해, 유도기 및 직류기 구동을 위한 
PWM 삼각파 주파수는 2.5 kHz로 설정되었고, 샘플링 주파수는 5 kHz였다. 또
한 데드타임은 3장의 실험과 마찬가지로 2.5 μs로 설정되었다. 모터 구동을 위





4.3.3 실험 결과 검토 
실험에 사용된 유도기는 본래 440V−60Hz 계통 전압을 직입하여 기동한 후 
결선을 바꾸어 220V 전압에서 정상 운전 모드로 전환되는데, 이러한 정상 운
전 모드에서는 상마다 2개의 권선이 병렬 연결된 3상 델타 형태로 결선되어 
구동된다. 본 논문은 유도기 구동에서 PWM 컨버터의 사용을 기본적으로 전
제하고 있으므로, 계통 직입 운전보다는 PWM 컨버터를 이용한 유도기 구동 
방법 중에 하나를 대조군으로서 제안된 회로 방식과 실험적으로 비교하고자 
한다. 
컨버터 전압 출력을 유도기 권선에 인가하면, 계통 직입 구동과 달리 유도
기의 권선 전류에는 PWM 고조파 맥동이 발생하여 결국에는 고주파 토크 맥
동이 나타나게 된다. 수 MW급의 대용량 유도기를 구동하는 컨버터는 스위칭 
손실 저감을 위해 낮은 스위칭 주파수로 동작하므로, 유도기의 용량이 커짐에 
따라 PWM 고조파로 인해 발생하는 토크 맥동에 대한 부담이 증가하게 된다. 
따라서 이러한 경우는 유도기의 상마다 2개의 권선을 병렬하여 하나의 컨버터
로 구동하기 보다는, 유도기의 권선을 두 개의 3상 델타 권선으로 분리하여 
각 권선에 연결된 컨버터 간 인터리빙 운전을 하는 것이 토크 맥동 저감 측면
에서 유리하다. 이러한 컨버터 구동 방식에 본 논문에서 제안된 DDSW 결선 
방식까지 적용하면, PWM 컨버터 구동에 의한 토크 맥동을 줄이는 동시에 컨
버터 전류의 맥동도 저감할 수 있다. 이러한 유도기의 컨버터 구동 시 결선에 
따른 특성 차이는 그림 4.4와 그림 4.5의 간단한 개루프(open loop) 제어 시 실






그림 4. 4 분리된 3상 델타 결선 시 컨버터 전류. 
 
 
그림 4. 5 DDSW에 따른 결선 시 컨버터 전류. 
 
개루프 제어로 정격 주파수에서 무부하 운전 시, 그림 4.4는 두 개의 3상 권
선을 분리하여 인터리빙 운전을 한 경우이고 그림 4.5는 DDSW에 따른 결선 
방식을 적용하여 인터리빙 운전을 한 경우이다. 그림 4.4와 그림 4.5의 단순한 
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비교에서도 결선에 따른 컨버터 전류(ia와 ir, 각 컨버터 A상 전류)의 명확한 
차이를 확인할 수 있다. 두 방식 모두 기본파 전류는 12.64 A와 12.69 A로 큰 
차이가 나지 않았지만, 컨버터 전류의 THD가 그림 4.4는 31.5 %였고 그림 4.5
는 10.2 %였다. 하드웨어와 소프트웨어가 동일할 때, 유도기 권선과 컨버터 사
이 결선을 단순하게 바꿈으로써 컨버터 전류의 THD가 67.7% 감소하였다. 
 
 
그림 4. 6 분리된 3상 델타 결선 시 권선 전압. 
 
그림 4. 7 DDSW에 따른 결선 시 권선 전압. 
 
전류의 PWM 고조파 특성이 향상된 것은 전압 출력 변화에 기인하는 것으
로, 그림 4.6과 그림 4.7은 각각 그림 4.4와 그림 4.5의 상황에서 유도기 권선
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에 인가되는 전압(vα1)을 나타낸다. 분리된 델타 결선에서는 권선마다 컨버터
의 선간 전압이 곧바로 인가되어 세 가지 전압 레벨만이 권선 전압 변화에서 
나타났고, 그림 4.6에서 308.67 V의 기본파 성분에 THD는 53.95 %였다. 변압기 
실험 결과와 마찬가지로 유도기의 권선 전압에 대해서도 (2.4)에 따라 멀티 레
벨 전압이 인가되어, 그림 4.7에서 306.96 V의 기본파 성분에 THD는 41.57 %
였다. 제안된 DDSW 방식이 유도기 권선에 대해서도 효과적임을 알 수 있다. 
실험 결과들을 검토하기에 앞서, 일반적인 유도 전동기에 제안된 방식을 적
용하기 위해서 구체적으로 어떠한 제정수를 제어에 사용해야 하는지 언급할 
필요가 있다. 실험에 사용된 유도기를 기준으로 설명하면, 계통 직입 구동 시 
220Vrms−60Hz 전압이 인가되어 정상 상태에 이르면 정격 회전자 자속값으로서 
0.825 V·s( 220 2 / 120p )를 갖는다. 정격 속도에서 무부하 시 유도기 입력 전류
는 여자 전류로, 정격 자속을 나눠주면 (4.17)의 Lm을 구할 수 있다. 본 논문에
서 제안하는 DDSW가 적용된 유도기의 토크 제어 방법은 (4.6)과 (4.7)에 따라 
컨버터 전류를 기준으로 하므로, 제어 상의 정격 자속은 0.825 V·s의 3 배가 
된다. Lm과 정격 자속을 알고 있으므로, (4.17)에 따라 d축 전류의 합( ds1 ds2i i+ )
에 대한 정격 값을 구할 수 있다. 여기서 각 컨버터의 d축 전류 정격이 정해
지면, 유도기의 정격 전류에 대한 차이로부터 q축 전류 정격을 구할 수 있다. 
그 밖의 유도기 파라미터들은 간단한 테스트 또는 제어적인 구동 과정에서 파





표 4. 1 실험에 사용된 유도기 제정수. 
제정수 값 
Rs 0.478 Ω 
Rr 0.172 Ω 
Lls (≈Llr) 1.449 mH 
Lm 55.54 mH 
λdr_rated 1.43 V·s 
id_rated 12.87 Apeak 
iq_rated 25.35 Apeak 
 
표 4.1에 나열된 주요 제정수는 그림 4.2의 등가 모델에서 그 의미를 이해할 
수 있다. 비간섭 제어를 위해 필요한 (4.20)과 (4.24)의 인덕턴스와 저항값들은 
표 4.1의 값들과 (4.10)으로부터 계산된다. 또한 표에 나타낸 d축과 q축 전류의 
정격은 DDSW에 참여하는 컨버터 1기의 전류 정격을 의미한다. 본 논문에서
는 제어의 편의를 위해 d축 전류는 항상 그 정격을 지령으로 하여, 회전자 자
속이 정격(λdr_rated)으로 유지되는 운전 조건으로 실험을 진행하였다. 
표 4.1의 제정수를 이용하면, (4.16)에 따라 q축 전류들로부터 그에 해당하는 
토크를 파악할 수 있다. 표 4.2는 유도기가 속도 제어[37]로 1200r/min을 유지
할 때 부하모터의 토크 지령을 10 N·m씩 증가시키면서 관찰한 유도기의 토크 
지령이다. 일정 속도 제어 시 유도기의 출력 토크는 부하모터의 출력 토크와 
회전 마찰에 의한 토크의 합을 감당해야 한다. 속도를 일정하게 유지하면서 
부하모터의 토크에 변화를 주고 유도기의 출력 토크 변화량을 관찰하면, 속도
에 비례하는 마찰 토크에 의한 영향을 분석에서 배제할 수 있다. 표 4.2에 따
르면, 부하모터의 토크 지령이 10 N·m씩 증가할 때, 유도기의 토크 지령 역시 
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거의 일정하게 11 N·m 증가하였다. 표 4.2에 나타낸 토크 값들은 모두 토크 지
령에 대한 것으로, 이 지령 값들에 대한 실제 토크는 부하모터도 어느 정도 
오차가 존재할 수 있다. 여기에 약간의 제정수 오차를 감안하면, (4.16)은 
DDSW가 적용된 유도기의 토크 제어에 있어서 물리적으로 유효한 식이라 판
단할 수 있다. 
 
표 4. 2 부하 토크 변화에 따른 유도기 토크 지령 변화 (1200r/min 운전). 
부하모터 
토크 지령 [N·m] 
유도기 
토크 지령 [N·m] 
유도기의 
토크 증가량 [N·m] 
10 13 - 
20 23.9 10.9 
30 35 11.1 
40 46.32 11.32 
50 57.34 11.02 
 
대용량 유도기는 주로 팬/펌프 부하를 구동하기 위해 사용되는데, 이러한 부
하들은 토크가 속도의 제곱에 비례하는 특성을 가진다. 그림 4.3의 실험 세트
에서 부하모터를 이용해 팬/펌프 부하를 모의하도록 하였고, 그림 4.8은 부하
모터의 토크 지령인 Te_load가 속도의 제곱에 비례하도록 인가될 때의 유도기의 
속도 제어 결과이다. 속도(ωrpm)가 증가함에 따라 양쪽 컨버터의 변조지수인 
MI1과 MI2가 함께 증가하는 것을 알 수 있다. 제어의 편의를 위해 이러한 MI
가 1을 넘지 않는 범위 내에서, 유도기의 속도는 1600 r/min까지 증가시켰다. 
유도기로 속도 제어를 하게 되면 유도기 토크 출력은 부하모터의 출력 토크와 
회전 마찰에 의한 토크도 감당해야 하므로, 유도기의 정격 토크를 넘지 않기 





그림 4. 8 팬/펌프 모의 실험 – 속도 및 부하. 
 
그림 4. 9 팬/펌프 모의 실험 – d-q 전류. 
 
그림 4.9는 각 컨버터의 d-q 전류를 나타내고 있다. 그림에서 d축 전류들(ids1, 
ids2)은 회전자 자속을 정격으로 유지하기 위해 모든 운전 범위에서 각각의 정
격인 12.87 A를 유지하고 있다. (4.16)에 따르면, λdr이 일정하게 유지되고 있는 
상황으로 유도기의 출력 토크는 q축 전류들(iqs1, iqs2)의 합에 비례해야 한다. 그
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림 4.9에서 확인할 수 있듯이, q축 전류들은 그림 4.8의 부하모터의 토크 지령 
Te_load처럼 속도의 제곱에 비례하는 증가를 보인다. 따라서 DDSW가 적용된 유
도기에서 컨버터 전류를 기준으로 (4.16)에 따라 토크 제어하는 것이 유효함을 
다시 한번 확인할 수 있다. 그림 4.9에서 속도가 증가하면서 d-q 전류들에 맥
동이 증가하는데, 이것은 전류에 나타나는 PWM 고조파 맥동의 양상이 달라
지기 때문이다. 그림 4.10에는 팬/펌프 모의 실험에서 각 컨버터의 A상 전류(ia, 
ir)를 구간마다 확대한 파형이 나타나 있다. DDSW에서는 변조지수 MI에 따라 
출력 전압의 고조파 특성이 달라지는데, 그림 4.8에 보인 바와 같이 속도가 높
아지면서 MI가 높아져, 그림 4.10의 확대한 파형에 보이듯이 컨버터 전류의 
PWM 고조파 맥동이 변화한 것을 알 수 있다. MI에 따른 PWM 고조파 특성 
변화는 5장에서 좀더 자세히 다루도록 한다. 
 
 
그림 4. 10 팬/펌프 모의 실험 – 컨버터 전류 확대. 
 
본 논문에서는 DDSW가 적용된 유도기에서 (4.24)에 따라 서로 다른 컨버터 
간 간섭을 배제하는 제어 방법을 제안하였다. 이러한 비간섭 제어 방법은 컨
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버터 전류에 대한 제어 성능을 높여 동특성 향상에 기여할 수 있다. 제안된 
제어 방법의 유효성을 검토하기 위해 기존의 방법[43]에 대한 비교를 수행하
였다. 앞서 언급한 바와 같이 기존 전류 제어 방법은 (4.22)에서 컨버터 간 미
분 변화에 의한 간섭을 무시하고 속도에 관련된 항들만 전향 보상에 사용한다. 
이에 반해 제안된 방법은 (4.24-a)에서 Rss와 Lse에 관련된 항을 제외한 나머지
를 전향 보상에 사용하고 컨버터 전류 간 비간섭을 위해 (4.24-b)의 변환을 이
용한다. R-L 플랜트에 대한 PI 전류 제어기 설정 및 구현은 기존의 연구[37]에
서 잘 다루어져 있으므로, 자세한 설명은 생략하도록 한다. 
그림 4.11과 그림 4.12는 부하모터의 속도 제어를 통해 회전 속도를 900 
r/min으로 유지하면서 유도기의 토크 지령을 5 N·m에서 35 N·m로 계단(step) 
변화시켰을 때 제어 방법에 따른 q축 전류들(iqs1, iqs2)의 변화를 나타내고 있다. 
두 가지 제어 방법은 공통적으로 표 4.1의 제정수를 제어 이득 설정에 사용하
였고, 각 방법에서 설계적으로 의도한 전류 제어 대역폭은 150 Hz였다. 
각 제어 방법은 지령의 계단 변화에 대해 1차 저역 통과 필터(low pass filter)
의 반응을 보이도록 설계된 것으로[37], 실제 전류의 상승 시간을 측정하면 대
략적인 대역폭을 가늠할 수 있다. 먼저 기존 방법의 경우 그림 4.11에서 95% 
상승하는 3τ가 9.52 ms로, 실제 대역폭을 추정해 보면 50.2 Hz이다. 이에 반해 






그림 4. 11 전류 제어 특성 – 기존의 방법. 
 
그림 4. 12 전류 제어 특성 – 제안된 방법. 
 
두 가지 방법 모두 제어 대역폭이 설계에서 의도한 150 Hz에 미치지는 못하
였다. 유도기는 일반적인 영구자석 동기 전동기의 구동과 달리 회전 자속의 
위치를 추정해서 파악해야 하는데, 과도 상태에서 제정수의 오차가 회전 자속
의 위치 추정 오차로 작용하면 유도기의 등가회로는 그림 4.2와 달라져 동특
성 저하를 일으키게 된다. 또한, 고조파 외란을 배제하기 위하여 전향 보상 성
분 계산에서 전류 지령 및 정격 자속 값을 사용하였는데, 과도 상태에서는 이
러한 값들이 실제와 차이를 보이므로 완벽한 비간섭 제어가 실험에서 구현된 
것으로 보기는 어렵다. 다만, 동일한 제정수로 설계된 제어 시스템에서, 제안
된 방법은 기존 방법보다 113.7% 큰 대역폭을 보여 원래 의도한 제어기 설계
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에 대해 보이는 오차가 훨씬 적은 것을 알 수 있다. 
다음으로 DDSW에 참여하던 컨버터 1기가 탈락하는 사고 운전 시 컨버터 
전류의 PWM 고조파 특성을 살펴보도록 한다. 비교를 위해 정상 운전시 1200 
r/min에서 부하모터가 출력하는 토크가 10 N·m일 때 얻은 각 컨버터 A상 전류
(ia, ir)의 파형은 그림 4.13에 나타나 있다. 
 
 
그림 4. 13 정상 운전 시 컨버터 전류. 
 





그림 4.13에서 양쪽 컨버터의 MI(변조지수)는 Vdc/ 을 기준(MI=1)으로 할 
때 평균적으로 0.69 V/V이었고, 컨버터 전류는 기본파 성분이 13.2 A이면서 
THD가 9.36% 였다. 그림 4.10에서 살펴보았듯 컨버터 전류의 PWM 고조파 특
성은 MI에 따라 변하므로, 사고 운전시에도 비슷한 MI를 만족하는 조건에서 
컨버터 전류의 맥동을 관찰하였다. 그림 4.14는 컨버터 1기만 동작 시 1700 
r/min에서 부하모터가 출력하는 토크가 0.4 N·m일 때 얻은 컨버터 전류파형으
로, 이때 동작 중인 컨버터의 MI는 0.68 V/V였다. 그림 4.14에 나타난 컨버터 
1의 A상 전류인 ia의 기본파 성분은 13.3 A였고 THD는 5.85% 였다. 앞 장의 
변압기 실험 결과와 마찬가지로 DDSW가 적용된 유도기의 사고 운전 시에는 
전류의 PWM 고조파 특성이 오히려 향상되는 것을 알 수 있다. 
그림 4.15와 그림 4.16은 각각 그림 4.13과 그림 4.14의 실험 조건에서 측정
된 유도기의 권선 전압으로, 3장의 실험과 마찬가지로 α1 권선(그림 2.4)의 전
압인 vα1 및 α상끼리의 전압 합(vα1+ vα2)이 나타나 있다. 먼저 정상 운전 시 
vα1은 209.2 V의 기본파 성분에 대해 THD는 78.8 %였고, 전압 합은 419.3 V의 
기본파 성분에 대해 THD는 74.4 %였다. 이에 반해 사고 운전 시에는 vα1이 
175.7 V의 기본파 성분에 대해 THD는 52.7 %였고, 전압 합은 334.6 V의 기본파 
성분에 대해 THD는 30.4 %였다. 즉, 사고 운전 시 권선에 인가되는 전압 자체
에서 PWM 고조파 특성이 향상되어 그림 4.14에 보이는 바와 같이 컨버터 전





그림 4. 15 정상 운전 시 권선 전압. 
 
그림 4. 16 사고 운전 시 권선 전압. 
 
그런데 DDSW의 변압기 응용에 대한 실험 결과인 그림 3.22에 비교하면, 유
도기 응용에서 사고 운전 시 그림 4.16의 권선 전압의 합은 기본파 대비 고조
파 특성이 좋지 못하다. 1차단 권선에 정현파에 가까운 전압이 계통에 의해 인
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가되는 변압기와 달리, 유도기는 회전자 자속이 고정자 권선에 인가되는 
PWM 전압에 의해 유도되고 다시 고정자 권선에 영향을 미친다. 즉, 변압기 1
차단 권선과 유도기 회전자 권선이 DDSW에 이용되는 권선에 자기적으로 미
치는 영향이 다르기 때문에, 그림 3.22와 그림 4.16의 차이가 발생하는 것으로 
이해할 수 있다. 또한, 그림 4.15과 그림 4.16에서 각 컨버터는 비슷한 MI를 
보이지만 권선에 인가되는 전압(vα1)의 기본파 성분이 다른 것도, 일정 주파수 
및 크기로 1차단에 전압이 인가되는 변압기와 달리 유도기는 회전 자속에 의
한 전압 변화가 주파수에 따라 다를 수 있기 때문으로 이해할 수 있다. 
그림 4.14에 보여진 것처럼, DDSW의 유도기 응용에서도 컨버터 1기가 탈락
하는 사고 운전 시 컨버터 전류의 맥동은 큰 문제가 되지 않을 것으로 예상할 
수 있다. 다만, 컨버터 1기만 동작 시 출력 가능한 전력에 있어서는 변압기 응
용과 차이를 보일 수 있는데, 정상 운전 시의 d-q 정격 전류를 사고 시에도 
그대로 적용하게 되면 최대 출력 토크가 25 %로 감소하게 된다. 즉, 사고 시 
제어에 관련된 (4.31)은 (4.16)과 (4.17)에서 iqs2와 ids2에 0을 대입한 것과 같은데, 
자속 생성에 기여하는 d-q 전류 성분들이 각각 절반씩 줄면 토크는 25 %로 감
소하기 때문이다. 본 논문의 실험에 사용된 유도기는 여자 전류를 의미하는 d
축 전류가 표 4.1에서 정격 전류의 45 %로 다소 큰 편이지만, 여자 전류가 정
격의 10% 정도인 대용량 유도기에서는 컨버터 탈락 사고 시 d축 전류 정격을 
두 배 가량 높여도 q축 전류 정격 감소에 미치는 영향이 적어, 사고 시 최대 








제 5 장 제안된 PWM 최적화 기법 
 
5.1 최적화의 목적 
앞서 2.3.2절과 4.1.1절에서 살펴본 것처럼, 본 논문에서 제안하는 DDSW는 
등가회로 상에서 양쪽 컨버터의 전압이 합쳐지는 형태를 띠고 있다. 양쪽 컨
버터의 출력들이 자기 코어(magnetic core)를 통해 상호 간에 영향을 주고 합쳐
지면서, 나머지 다른 권선으로 쇄교하는 자속에서 멀티레벨 효과가 나타나는 
것이다. 이러한 전압 출력이 합쳐지는 원리에 기반하여, 단순하게 삼각파의 위
상을 조절하는 인터리빙을 넘어 PWM을 최적화할 필요가 있다. 
예컨대 변압기 응용의 경우, 기능적으로 준수해야 하는 가장 중요한 특성은 
계통 전원에 전기적으로 직접 연결되는 1차단 권선 전류의 고조파 특성이다
[38]. 이것은 고정자에서 회전자 자속을 생성하는 유도기의 경우도 마찬가지인
데, 결과적으로 회전자에 유도되는 전류의 고조파 특성이 좋아야 토크 맥동 
측면에서 최적화를 달성할 수 있다. 따라서, 본 논문에서는 DDSW에 의해 합
쳐지는 자속의 고조파 특성 향상을 가장 중요한 하나의 목표로서 PWM 최적
화를 진행한다. 고조파 특성은 컨버터의 스위칭 주파수와도 연관이 되므로, 인
터리빙 방식과 동일한 수준의 스위칭 횟수를 유지하면서 최적의 운전을 달성




5.2 제안된 PWM 방식 
5.2.1 전압 평면 상의 의미 
일반적으로 컨버터의 고조파 출력 특성은 전압 평면 상에서 컨버터가 출력
하는 전압 벡터의 조합과 관련이 있다[50], [51]. 컨버터는 일정한 직류단 전원
과 유한한 개수의 스위칭 함수 조합을 가지므로, 공간 상에서 출력할 수 있는 
벡터의 개수 역시 유한할 수 밖에 없다. 이에 반해 전압 지령은 d-q 전압 평
면 상의 어느 점이라도 될 수 있으므로, 유한하게 주어진 벡터들을 조합하여 
특정 주기 동안의 평균적인 의미로서 전압 지령을 합성할 수 밖에 없고, 이 
과정에서 평균 전압과 스위칭에 의해 얻어지는 순시 전압의 차이가 불가피하
게 맥동을 일으킬 수 밖에 없다. 
본 논문에서 PWM 최적화를 위해 고려하는 전압 평면은 그림 2.21(b)에 해
당한다. 그림 2.21(b)는 그림 2.21(a)에 나타난 각 컨버터의 벡터 합으로 만들어
진 합 전압 평면으로, 각 컨버터의 동시적인 출력을 어떻게 조합하는지에 따
라서 고조파 특성이 달라질 수 있다. 즉, 제안하는 PWM 최적화 기법은 양쪽 
컨버터의 출력을 동시에 고려해야할 필요가 있다. 
제안하는 방법을 논의하기에 앞서, 비교를 위한 대조군으로서 SVPWM(space 
vector PWM)[50]에 기반한 인터리빙 방식이 전압 평면에서 어떻게 전압 벡터
를 사용하는지 설명한다. 이 PWM 방식은 대칭적인 고조파 특성을 얻을 수 
있고 직류 전압 대비 선형적으로 합성할 수 있는 전압 범위에 손실이 없다. 
그림 5.1은 전압 평면 상에서 양쪽 컨버터(CNV1, CNV2)가 평균적으로 각각 합
성하는 전압 벡터를 나타내고 있다. 양쪽 컨버터의 전압 출력이 더해져 전압 
합 공간에서는 R로 표시되는 합 전압이 합성되는 것을 알 수 있다. 간편한 논
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의를 위해 양쪽 컨버터는 동일한 전압 지령을 출력하고 있는 것으로 가정한다. 
 
그림 5. 1 각 컨버터 출력 및 합 벡터 – 인터리빙 방식. 
 
그림 5. 2 컨버터 별 사용 전압 벡터 및 순서 – 인터리빙 방식. 
 
그림 5.1에 화살표로 표시된 출력 벡터들은 각 컨버터에 의해 평균적으로 
합성되는 것으로서, 실제 전압 합성은 그림 5.2와 같이 컨버터가 출력할 수 있
는 유한한 벡터들이 정해진 순서 및 할당 시간에 따라 출력된다. 인터리빙에 
의해, 각 컨버터에서 크기가 영이 아닌 벡터(유효벡터, effective vector)들이 나
타나는 순서는 그림 5.2의 화살표처럼 서로 반대이게 된다. 
자기 코어를 통해 합쳐지는 자속에 작용하는 전압은 CNV1과 CNV2의 실시
간적인 합으로서, 그림 5.2의 각 컨버터 별 사용 전압을 실시간적으로 더하면 
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사용되는 합 벡터는 그림 5.3과 같이 표시될 수 있다. 즉, R에 해당하는 지령
을 합성하기 위해 사용된 전압 벡터들이 꼭지점을 이루는 공간의 면적은 그림 
5.3에서 섹터(sector) 2개 넓이에 해당된다. 전압 합성을 위해 사용되는 전압 벡
터들이 지령으로부터 떨어진 거리의 합은 다소 큰 편으로, 좀 더 가까운 전압 
벡터들을 사용하여 PWM 고조파 특성을 향상시킬 수 있는 여지가 존재한다. 
 
 
그림 5. 3 합 전압 지령 및 사용된 전압 벡터 – 인터리빙 방식. 
 
그림 5.4는 제안하는 PWM 방식이 동일한 합 전압 지령 R에 대해서 각 컨
버터의 출력을 분배하는 원리를 설명하고 있다. 제안된 방법은 다음의 전략을 
기초로 구성된다. 즉, 하나의 컨버터(CNV1)는 중심이 되는 벡터(pivot vector)를 
출력하는 사이, 나머지 컨버터(CNV2)는 전압 지령을 둘러싸는 벡터들(enclosing 
vectors)을 출력한다. 그림 5.4의 경우 컨버터 별로 유효벡터가 출력되는 순서




그림 5. 4 각 컨버터 출력 및 합 벡터 – 제안된 방식. 
 
그림 5. 5 컨버터 별 사용 전압 벡터 및 순서 – 제안된 방식. 
 
그림 5.5에 나타나듯, 중심 전압을 출력하는 컨버터에서는 특정 주기 동안 
하나의 벡터만이 출력되고, 다른 컨버터에서는 그림 5.2의 경우처럼 여러 개의 
벡터가 순차적으로 출력된다. 그러면 사용되는 전압 벡터는 그림 5.6과 같이 
표시된다. 그림 5.3에 보여진 인터리빙 방식과 달리, 지령을 합성하기 위해 사
용되는 합 벡터들이 이루는 공간은 섹터 1개 넓이에 불과하다. 이러한 넓이의 
차이는 주어진 지령이 전압 벡터들과 이루는 평균적인 거리의 차이와 양의 상
관관계(positive correlation)를 갖는 것으로, 인터리빙을 하는 방식에 비해 제안




그림 5. 6 합 전압 지령 및 사용된 전압 벡터 – 제안된 방식. 
 
5.2.2 전압 벡터와 삼각파 구현 
제안된 방법을 자세히 설명하기에 앞서, 몇 가지 기본적인 개념 및 용어를 
정의한다. 이러한 정의를 통해 삼각파 비교 방식의 PWM에서 평면 상의 전압 
벡터가 선택되고 인가되는 원리를 수식적으로 설명할 수 있다. 
일반적으로 전압 평면 상의 전압 벡터 합성은 (5.1)의 관계에 따른다[52]. 
*
sov sov szv szv
samp
1
V (V T V T )
T
= ⋅ + ⋅
  
.         (5.1) 




로 표현된 유효벡터는 각각 Tsov
와 Tszv에 해당하는 시간만큼 출력된다. 각 유효벡터는 Tsamp동안 실시간적으로 
합쳐져서, 평균적인 의미에서는 *V

의 전압이 출력된다. 본 논문에서 Tsamp는 
평균적으로 전압 합성이 가능한 최소의 시간으로 정의한다. 이러한 평균적인 
의미의 전압 합성은 그림 5.7과 같이 3상 지령과 삼각파의 비교를 통해, 실제 




그림 5. 7 삼각파 반주기 동안의 3상 전압 지령. 
 
삼각파를 이용한 PWM에서, 당연하게도 3상 전압 지령은 그 크기에 따라 
최댓값(Vmax), 중간값(Vmed), 최솟값(Vmin)을 갖게 된다. 여기서 중간값인 Vmed는 
3상 전압 지령의 위상이 바뀜에 따라 Vmax 또는 Vmin과 같아지는 순간이 존재
할 수 있다. 그림에서와 같이 평균 전압 합성이 가능한 최소 주기인 Tsamp가 
삼각파의 반주기에 해당할 때, 삼각파의 높이를 직류단 전압인 Vdc로 설정하





T (V V )
V





T (V V )
V
= - ⋅ .        (5.2-b) 
수식 (5.2)를 (5.1)에 대입하여 정리하면 (5.3)을 얻을 수 있다. 
*
sov max med szv med min
1 1
V {V (V V ) V (V V )}
τ ρ
= ⋅ ⋅ - + ⋅ - ⋅
  
     (5.3-a) 
sampτ T=          (5.3-b) 
dc sampρ V / T= .         (5.3-c) 
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수식 (5.3)이 구현 상 의미하는 바는, 3상 전압인 Vmax, Vmed, Vmin은 ρ의 기울




와 max medV V- , szvV

와 med minV V- 의 관계를 살펴볼 필요가 있다. 
그림 5.8은 3상 지령이 어떠한 구체적인 값으로 주어질 때, 3상 전압의 대소 
관계에 따라서 평면 상에서 어느 섹터(S1~S6)에 해당하고 어떠한 전압 벡터가 
가까이 위치하는지 도시하고 있다. 
 
 
그림 5. 8 전압 벡터와 3상 전압 지령. 
 
그림 5.8에는 전압 벡터의 이름과 함께 스위칭 함수가 함께 표시되어 있는
데, 예를 들어 S1과 S6의 섹터 간 경계를 이루는 1sV

는 괄호 안에 표시된 것
처럼 스위칭 함수가 100이다. 스위칭 함수 100은 컨버터에서 A상 전위는 직류
단 전압인 Vdc, B상과 C상 전위는 0 V가 되도록 컨버터의 스위치 상태가 결정
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되었음을 의미한다. 이러한 1sV

와 인접한 두 섹터인 S1과 S6에서는, 1sV

의 스
위칭 함수에 따라 혼자 Vdc 전위를 출력하던 A상이 3상 중 Vmax에 해당된다. 
즉, 그림 5.8에서 다른 벡터들에서도 마찬가지로, 스위칭 함수에서 1이 하나만 
나타나는 벡터(single one vector, SOV)와 인접한 두 섹터에서는 스위칭 함수가 1
인 상이 Vmax가 된다. 또한, 스위칭 함수에서 0이 하나만 나타나는 벡터(single 
zero vector, SZV)와 인접한 두 섹터에서는 스위칭 함수가 0인 상이 Vmin이 된다. 
그에 따라, SOV와 SZV의 공간적인 의미를 해석하면 다음과 같다. SOV는 A
상 방향인 1sV

를 기준으로 120도마다 나타나는 것으로, 3상 전압 중에서 어느 
한 상이 최댓값을 갖는 위상과 일치한다. 또한 SZV는 A상과 180도 방향인 
4sV

를 기준으로 120도마다 나타나는 것으로, 3상 전압 중에서 어느 한 상이 최
솟값을 갖는 위상과 일치한다. 따라서 그림 5.8에 나타난 것처럼 60도 간격으
로 SOV와 SZV가 번갈아서 나타나게 되고, 모든 섹터에서 경계를 이루는 두 
개 유효벡터 중 하나가 SOV이면 다른 하나는 SZV가 된다. 
그림 5.7을 고려할 때, SOV가 출력되는 어느 한 상에서만 스위칭 함수가 1
인 경우는 Vmax가 삼각파보다 크면서 Vmed와 Vmin은 삼각파보다 작은 동안(Tsov)
이다. 또한, SZV가 출력되는 한 상의 스위칭 함수만 0인 경우는 Vmin이 삼각파
보다 작으면서 Vmax와 Vmed는 삼각파보다 큰 동안(Tszv)이다. 스위칭 함수는 삼
각파와 3상 전압 지령이 만나는 시점에서 바뀌므로, SOV가 인가되는 시간 Tsov
는 Vmax−Vmed에 비례하고 SZV가 인가되는 시간 Tszv는 Vmed−Vmin에 비례한다. 
이것은 (5.3)에서 sovV

와 max medV V- , szvV

와 med minV V- 의 관계를 설명하고, 그 
곱인 sov max medV (V V )⋅ -

와 szv med minV (V V )⋅ -





전압 지령에 대한 평균적인 합성에서, Vmax, Vmed, Vmin의 개념 및 그에 관련하
여 SOV와 SZV가 가지는 의미에 대해서 설명하였다. 이러한 개념들을 이용하
여 제안된 PWM 방식을 그림 5.8의 한 섹터인 S1을 기준으로 설명하게 되면, 
모든 섹터에 대해서 동일한 원리로 설명이 가능하게 된다. 가장 핵심적인 요
점은 Vmax와 Vmed의 차이에는 SOV가 연관되고, Vmed와 Vmin의 차이에는 SZV가 
연관된다는 사실이다. 또한 SOV와 SZV가 평면 상의 어떠한 벡터에 대응될지
는 Vmax, Vmed, Vmin이 각각 어느 상에 대응되는지에 따라 그림 5.8의 관계에 의
해 결정된다. 
 
5.2.3 삼각파 비교를 위한 3상 지령 
PWM 최적화를 위한 첫번째 가정은, 두 대의 컨버터가 출력하는 전력에 있
어서 엄밀히 같지는 않더라도 서로 큰 차이를 보이지 않는다는 것이다. 컨버
터 하나가 탈락하는 경우를 제외하고는, 사실 대용량 시스템에 적용된 DDSW
에서 두 대의 컨버터에 불균형적인 전력 제어를 해야할 필요성은 크지 않다. 
따라서 컨버터들이 동일한 전압 지령을 출력하고 있는 경우를 가정하여 PWM 
최적화 방법을 설명한다. 전압 지령이 차이를 보이는 경우에 대해서는 5.2.5절
에서 검토한다. 
그림 5.4에 나타내었듯, 제안된 PWM 방법은 각 컨버터 별로 역할을 나누는 
것에서부터 출발한다. 즉, 중심 벡터(pivot vector)와 둘러싸는 벡터들(enclosing 
vectors)을 어느 컨버터에서 언제 출력할지 정해야 한다. 그런데 여기서 중요한 
사실은, 각각의 컨버터는 전류 제어를 위해 그림 5.7에서 Tsamp 동안 자신이 출
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력해야 하는 전압 지령이 이미 정해진 상황이라는 것이다. 다시 말해, 합 전압 
벡터에 대한 지령이 먼저 주어지고 그것을 각 컨버터에 배분하는 것이 아니라, 
각각의 컨버터가 출력하기로 약속되어 있는 전압 벡터들로 적절한 합 벡터를 
만드는 것이 목표이다. 
전압의 합 벡터에 대한 지령을 먼저 얻고 각 컨버터에 배분하는 방식은 시
스템 구성적인 측면과 컨버터 전류의 제어적인 측면에서 문제가 될 수 있다. 
먼저, 시스템 구성적인 측면에서 전동기를 예로 들면, 전압의 합 벡터가 구체
적으로 영향을 미치는 회전자의 자속이나 전류에 대한 측정이 현실적으로 불
가능할 수 있다. 또한 배전급 변압기 응용에서 고전압 측 전류를 측정할 수 
있다고 가정하더라도, 시스템에 불균형이 존재할 경우 전압 합 벡터 모델링에 
존재하는 부정확성으로 인해 복잡한 보상이 추가적으로 필요할 수 있다. 두번
째로, 전압의 합 벡터가 작용하는 자속이나 전류를 기준으로 제어하는 것은 
각 컨버터 전류를 간접적으로 제어하는 것을 의미하는데, 컨버터 전류에 대한 
직접적인 제어가 되지 않을 경우, 제어 성능 저하로 인해 불필요하게 많은 전
류가 컨버터에 흐를 위험성이 존재한다. 
제안하는 PWM 방법은 각 컨버터가 특정 주기동안 전류 제어를 위해 합성
해야 하는 전압 지령을 제대로 출력하는 동시에 이를 어떻게 중심 벡터와 둘
러싸는 벡터들로 나누어 출력할 것인지에 대한 것이다. 그림 5.4에 나타내었듯
이, 각각의 컨버터는 같은 시점에서 중심 벡터를 출력하는 역할과 둘러싸는 
벡터들을 출력하는 역할 중에 서로 다른 역할을 선택해야, 그림 5.6처럼 가장 
가까운 전압 벡터들로 합 벡터 지령을 합성할 수 있다. 따라서 그림 5.7에 따
라 각 컨버터가 전압 지령을 합성해야 하는 주기를 Tsamp라 할 때, 중심벡터 
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출력 구간인 Tpivot은 (5.4)와 같이 설정할 수 있다. 
pivot sampT T / 2= .           (5.4) 
수식 (5.4)에 따르면, 각 컨버터는 전압 합성을 위해 주어진 Tsamp의 반주기 
동안은 중심 벡터를 출력하고, 나머지 반주기 동안은 둘러싸는 벡터들을 출력
한다. 이것은 각 컨버터 간의 대칭적인 역할 전환을 위해서도 적절한 설정이
다. 수식 (5.4)에 따라 Tsamp를 Tpivot으로 표현하고 (5.3)에 대입하여 정리하면 다
음과 같다. 
pivot*
sov maxs meds szv meds mins
pivot dc
T1
V {V (V V ) V (V V )}
2T V
= ⋅ - + ⋅ -
  







ì =ïïïï =íïïï =ïî
.         (5.5-b) 
수식 (5.3)에서 언급한 τ와 ρ의 관점에서 (5.5)를 해석하면, Vmaxs, Vmeds, Vmins의 
3상 전압은 2Tpivot의 시간동안 Vdc/Tpivot의 기울기를 갖는 삼각파와의 비교를 통
해 합성이 가능하다. 수식 (5.5)에서 SOV와 SZV는 Vmaxs, Vmeds, Vmins에 각각 어
떠한 상이 대응되는지에 따라 그림 5.8에 의해 결정된다. 
특히, 2Tpivot의 시간은 중심 벡터를 출력하는(pivoting) 구간과 둘러싸는 벡터
들을 출력하는(enclosing) 구간으로 나뉘어야 하므로, 그림 5.9처럼 Tpivot마다 기
울기의 부호가 바뀌어 대칭이 되는 삼각파로 구현할 수 있다. 이러한 구성을 
통해 컨버터1(CNV1)과 컨버터2(CNV2)의 출력 파형을 대칭적이게 합성할 수 





그림 5. 9 제안된 PWM 방식에서 각 컨버터의 역할 분담: 
삼각파 골(valley)에서 역할 전환. 
 
그림 5.7을 고려할 때, 그림 5.9의 삼각파 비교에서는 이론적으로 Tpivot마다 
SOV와 SZV가 각각 한번씩 출력될 수 있으므로, 이러한 의미를 담아 (5.5)를 
다시 표현하면 (5.6)과 같다. 
*
sov1 max1 med1 szv1 med1 min1
pivot
pivot
sov2 max2 med2 szv2 med2 min2
dc
1
V {V (V V ) V (V V )
2T
T
V (V V ) V (V V )}
V
= ⋅ - + ⋅ -
+ ⋅ - + ⋅ -
  
  .      (5.6) 
수식 (5.6)은, 첫번째 Tpivot 동안은 Vmax1, Vmed1, Vmin1의 3상 지령을 삼각파 비
교에 사용하여 전압을 합성하고, 두번째 Tpivot 동안은 Vmax2, Vmed2, Vmin2의 3상 
지령을 삼각파 비교에 사용하여 전압을 합성하는 것을 의미한다. 첫번째 구간 
및 두번째 구간의 SOV와 SZV는 (5.5)에서 기본적으로 정해지는 SOV 및 SZV
와 일치하지 않을 수도 있다. 
수식 (5.5)의 Vmaxs, Vmeds, Vmins는 컨버터 전류 제어를 위해 Tsamp마다 정해지는 
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값으로, 제안된 PWM 방법은 이 3상 전압으로부터 Vmax1, Vmed1, Vmin1과 Vmax2, 
Vmed2, Vmin2를 구하는 방법에 관한 것이다. 수식 (5.6)의 3상 지령들을 구하는 
방법은 Vmaxs, Vmeds, Vmins의 수치적인 관계에 따라서 정해진다. 논의의 편의상 
다음의 전개에서 Vmax1, Vmed1, Vmin1을 중심 벡터와 관련있는 3상 지령으로, Vmax2, 
Vmed2, Vmin2를 둘러싸는 벡터와 관련있는 3상 지령으로 가정한다. 
 
i) maxs mins dcV V V- <  
Vmaxs−Vmins는 (Vmaxs−Vmeds)+(Vmeds −Vmins)를 의미하는 것으로, (5.5)에서 살펴보





T (V V )
V
e = - ⋅ .         (5.7) 
수식 (5.7)에서 maxs mins dcV V V- < 이면 ε이 1보다 작아지게 되어, 유효벡터들
이 총 인가되는 시간이 Tpivot보다 작다. 중심 벡터가 출력되는 구간은 Tpivot동
안 단 하나의 유효벡터만 출력되는 구간으로, 모든 유효벡터가 인가되는 총 
시간이 Tpivot보다 작게 되면 중심 벡터로 영벡터(zero vector)를 사용할 수 있다. 
SOV와 SZV의 변화에 대한 이해를 돕기 위해 현재 고려 중인 조건에 대해, 
(5.5)로부터 (5.6)의 형태로 유도되는 과정을 나타내면 (5.8)과 같다. 
pivot*
sov maxs meds szv meds mins
pivot dc
T1
V {V (V V ) V (V V )0 0 }
2T V
= ⋅ - -+ ⋅ ++
  
.       (5.8) 
해석적인 의미를 더하기 위해, (5.5)에 비해 수치적으로는 의미없는 0이 (5.8)








sov maxs meds szv meds mins
dc
1
V {V 0 V 0
2T
T
+V (V V ) V (V V )}
V
= ⋅ + ⋅
⋅ - + ⋅ -
  
  .       (5.9) 





ì - =ïïíï - =ïî
       (5.10-a) 
max2 med2 maxs meds
med2 min2 meds mins
V V V V
V V V V
ì - = -ïïíï - = -ïî
.      (5.10-b) 





는 (5.5)에서 Vmaxs, Vmeds, Vmins에 의해 결정된 SOV 및 
SZV와 같다. 앞서 언급하였듯, SOV와 SZV가 실제로 전압 평면 상에서 어느 
벡터에 대응되는지는 최대, 중간, 최소인 지령들이 어느 상인지에 따라서 결정
된다. 따라서, 둘러싸는 구간의 최댓값, 중간값, 최솟값을 의미하는 Vmax2, Vmed2, 
Vmin2에 대응되는 상들의 순서는 Vmaxs, Vmeds, Vmins에 대응되는 상들의 순서와 
같다. 
수식 (5.10)에 표현되어 있듯이, 각 전압 벡터가 인가되는 시간은 3상 지령
의 절대적인 값이 아닌 3상 지령 간의 차이에 의해 결정된다. 예를 들어, 둘러
싸는 벡터들을 출력하기 위한 지령인 Vmax2, Vmed2, Vmin2는 (5.10-b)의 차이에 대
한 조건만 만족하면, 지령들이 삼각파를 벗어나지 않도록 하는 영상분 전압을 
더하여 무수히 많은 변형이 가능하다. 더해주는 영상분 전압에 따라 고조파 





ii) maxs mins dcV V V- ³  
이 경우는 (5.7)에서 ε이 1보다 커지는 구간으로, 중심 벡터로서 영이 아닌 
벡터가 사용되어야 한다. 어떠한 벡터를 중심 벡터로 사용할지 전압 평면 상
의 고려가 필요하다. 그림 5.10은 양쪽 컨버터의 전압 벡터들을 그대로 더하였
을 때 합 전압 평면 중 0도에서 60도 사이의 영역을 도시하고 있다. 그림 
2.21(b)와 비교할 때, 그림 5.10은 모든 벡터들이 동일하게 30도만큼 회전한 것
이다. 앞절에서 정의한 3상 지령과 전압 벡터 사이의 관계는 평면 상의 각도 
차이를 제외하고는 그림 5.10과 그림 2.21(b)에서 동일하게 적용 가능하다. 
앞서 다룬 (5.7)의 ε이 1보다 작은 경우는 SS1 영역에 해당하고,  ε이 1보다 
크면 SS1을 제외한 나머지 영역들에 전압 합 지령이 위치하게 된다. 중심 벡
터는 하나의 컨버터 출력만으로 합성 가능한 벡터로서, 크기가 영이 아닌 벡
터들 중에서는 VP1과 VP2만이 중심 벡터로 활용 가능함을 알 수 있다. VP3, 
VP4, VP5는 전압 합 공간에서 중심 벡터에 둘러싸는 벡터들이 더해져야 비로





그림 5. 10 합 벡터 합성을 위한 전압 평면. 
 
현재 고려 중인 조건에 대해서, 중심 벡터로서 VP1을 사용할지 VP2를 사용
할지는 Vmaxs−Vmeds와 Vmeds−Vmins의 대소 관계에 달려있다. 수식 (5.5)에서 이 두 
가지 차이는 각각 SOV와 SZV가 인가되는 시간(Tsov와 Tszv, 그림 5.7)에 비례한
다. 그런데 SOV와 SZV는 크기가 같고 방향만 다른 벡터로, 출력 전압 벡터는 
Vmaxs−Vmeds와 Vmeds−Vmins 중 큰 값에 곱해지는 벡터에 더 가깝게 된다. 즉, 
Vmaxs−Vmeds와 Vmeds−Vmins를 비교해보면, 전압 지령에 보다 가까운 벡터를 중심 
벡터로 선정할 수 있다. 
 
ii-a) maxs meds meds minsV V V V- ³ -  
이 경우는 전압 지령이 Vmaxs−Vmeds에 의해 인가 시간이 결정되는 SOV에 더 
가까운 조건이다. 그림 5.10의 경우에는 VP2보다 VP1에 전압 지령이 더 가까
운 것을 의미하고, 바로 이 VP1이 (5.5)에서 Vmaxs와 Vmeds에 의해 결정되는 
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SOV이다. 중심 벡터가 인가되는 구간 동안은 중심 벡터만 유일한 유효벡터로
서 인가되어야 하므로, 중심 벡터로서 SOV가 인가되는 시간은 Tpivot이고 SZV
가 인가되는 시간은 0이 된다. 이것은 (5.6)에서 삼각파의 기울기를 고려할 때, 
곧바로 Vmax1−Vmed1이 Vdc이고 Vmed1−Vmin1이 0인 것을 의미한다. 
SOV와 SZV의 변화에 대한 이해를 돕기 위해 현재 고려 중인 조건에 대해, 
(5.5)로부터 (5.6)의 형태로 유도되는 과정을 나타내면 (5.11)과 같다. 
pivot*
sov maxs meds szv meds mdc dc ins
pivot dc
T1




= ⋅ - + ⋅ -+ - + -
  
. (5.11) 
(5.11)은 수치상으로 (5.5)와 다를 게 없는 수식이지만, 해석적으로 (5.12)와 





sov maxs dc meds szv meds mins
dc
1
V {V V V 0
2T
T
+V (V V V ) V (V V )}
V
= ⋅ + ⋅
⋅ - - + ⋅ -
  
  .     (5.12) 
수식 (5.12)는 (5.9)와 마찬가지로 Vmaxs, Vmeds, Vmins에 의해 처음 결정된 (5.5)
의 SOV와 SZV로 표현되어 있다. 하지만 (5.9)와 다르게, 둘러싸는 벡터들이 
출력되는 구간의 SOV가 경우에 따라 다른 벡터로 변화할 수 있다. 
 
ii-a-1) maxs dc medsV V V 0- - ³  
이 경우는 그림 5.10에서 SS2에 해당된다. 현재의 조건 아래 (5.12)에서 시간
에 비례하는 전압 차들은 모두 0 또는 양수이므로, 그 전압 차에 곱해진 전압 
벡터들이 0 또는 양의 시간동안 인가되게 된다. 따라서, (5.6)을 고려할 때 
(5.13)이 성립하고, SOV와 SZV는 (5.5)와 다르지 않아 최솟값, 중간값, 최댓값
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ì - =ïïíï - =ïî
       (5.13-a) 
max2 med2 maxs dc meds
med2 min2 meds mins
V V (V V ) V
V V V V
ì - = - -ïïíï - = -ïî
.     (5.13-b) 
 
ii-a-2) maxs dc medsV V V 0- - <  
이 경우는 합 전압 지령이 그림 5.10에서 SS3에 위치한다. 앞의 ii-a-1)의 경
우와 달리, 시간에 비례하는 전압 차이 중에 하나가 음의 값을 가진다. 물리적
으로 (5.12)에서 SOV가 음의 시간동안 인가될 수는 없으므로, 이를 보상하기 
위해 다른 벡터를 전압 합성에 이용하여야 한다. 수식 (5.12)는 수치상에서는 








sz axsv meds m dc meins ds
dc
1
V {V V V 0
2T




V V V(V V )}
V










.      (5.14) 
수식 (5.14)에서 szv sovV V-
 
가 나타나는데, 벡터의 차이는 그 결과로서 또다른 
벡터가 될 수 있다. 그림 5.8에서 살펴보면, 모든 SZV에 대해 인접한 SOV와
의 벡터 차는 그 SZV와 인접한 또다른 SOV가 된다. 이 경우 새로운 SOV와 
본래의 SZV가 경계를 이루는 섹터는 본래의 섹터와 비교했을 때 Vmax와 Vmed
의 상순서가 서로 맞바뀌게 된다. 수식 (5.14)를 새로운 SOV( sonV

)를 이용하여 







son meds maxs dc szv maxs dc mins
dc
1
V [V V V 0
2T
T
+V {V (V V )} V {(V V ) V }]
V
= ⋅ + ⋅
⋅ - + + ⋅ - -
  
  .    (5.15) 





ì - =ïïíï - =ïî
       (5.16-a) 
max2 med2 meds maxs dc
med2 min2 maxs dc mins
V V V (V V )
V V (V V ) V
ì - = - -ïïíï - = - -ïî
.     (5.16-b) 
현재 고려 중인 조건은 중심 벡터가 ii-a-1)과 같다. 차이는 둘러싸는 벡터들
이 출력되는 구간에서 생기는데, 원래 중간값에 해당되던 상이 최댓값이 되고 
원래 최댓값에 해당되던 상은 중간값으로 바뀌게 되어 섹터를 이루는 SOV가 
바뀌게 된다. ii-a-1)에 비해 벡터의 관점에서는 둘러싸는 구간의 SOV가 바뀌지
만, 3상 지령을 이용한 실질적인 구현에서는 차이가 없다. 즉, 3상 지령 관점에
서는 Vmaxs−Vmeds가 Vmeds−Vmins보다 크기만 하면(SOV가 중심 벡터이면), 둘러싸
는 벡터들이 출력되는 구간에서 본래 Vmaxs로 최대였던 상에 대해서만 
Vmaxs−Vdc로 크기 변화를 주고, 영상분 전압을 조절하여 PWM을 구현하면 된
다. 예를 들어, 그림 5.10과 같이 Vmaxs, Vmeds, Vmins에 해당되는 상이 순서대로 a, 
b, c였다면, ii-a-1)이나 ii-a-2)는 둘러싸는 벡터들이 출력되는 구간에서 (5.17)처
럼 영상분 전압 Vzs를 이용한 동일한 처리를 거친다. 
a2 maxs dc zs
b2 meds zs
c2 mins zs
V V V V
V V V
V V V
ì = - +ïïïï = +íïïï = +ïî




ii-b) maxs meds meds minsV V V V- < -  
이 경우는 전압 지령이 Vmeds−Vmins에 의해 인가 시간이 결정되는 SZV에 더 
가까운 조건이다. 그림 5.10의 경우에서는 VP1보다 VP2에 전압 지령이 더 가
까운 것을 의미하고, 바로 이 VP2가 (5.5)에서 Vmeds와 Vmins에 의해 결정되는 






sov maxs meds szv meds dc mins
dc
1
V {V 0 V V
2T
T
+V (V V ) V (V V V )}
V
= ⋅ + ⋅
⋅ - + ⋅ - -
  
  .     (5.18) 
현재 고려 중인 조건에서는 앞선 경우와 달리 SZV가 달라질 수 있다. 
 
ii-b-1) meds dc minsV V V 0- - >  
이 조건은 그림 5.10의 SS5에 합 전압 지령이 위치한다. 또한 ii-a-1)에 유사
하여, SOV와 SZV에 변화가 없어도 시간 상의 물리적인 오류없이 전압 합성이 
가능하다. 즉, (5.5)의 SOV와 SZV가 그대로 사용되고, (5.6)에 비교하면 (5.19)가 





ì - =ïïíï - =ïî
       (5.19-a) 
max2 med2 maxs meds
med2 min2 meds mins dc
V V V V
V V V (V V )
ì - = -ïïíï - = - +ïî
.     (5.19-b) 
 
ii-b-2) meds dc minsV V V 0- - £  
이 경우는 그림 5.10에서 합 전압 지령이 SS4에 위치한다. (5.14)와 유사한 
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sov maxs mins dc sov szv mins dc meds
dc
1
V [V 0 V V
2T
T
+V {V (V V )} (V V ) {(V V ) V }]
V
= ⋅ + ⋅
⋅ - + + - ⋅ + -
  
   .   (5.20) 
SZV의 경우에서와 마찬가지로, 모든 SOV에 대해 인접한 SZV와의 벡터 차
는 그 SOV와 인접한 또다른 SZV가 된다. 이 경우 벡터 차이에 의한 새로운 
SZV와 본래의 SOV가 경계를 이루는 섹터는 본래의 섹터와 비교했을 때 Vmed
와 Vmin의 상순서가 서로 맞바뀌게 된다. 수식 (5.6)을 고려할 때 (5.20)으로부





ì - =ïïíï - =ïî
       (5.21-a) 
max2 med2 maxs mins dc
med2 min2 mins dc meds
V V V (V V )
V V (V V ) V
ì - = - +ïïíï - = + -ïî
.     (5.21-b) 
즉, 현재 고려 중인 조건에 대하여 둘러싸는 벡터들이 출력되는 구간에서는, 
원래 중간값에 해당되던 상이 최솟값이 되고, 원래 최솟값에 해당되던 상은 
중간값으로 바뀌게 된다. 이 경우도 벡터적인 관점에서는 ii-b-1)과 ii-b-2)가 차
이를 보이지만, 3상 전압 지령 관점에서는 Vmaxs−Vmeds가 Vmeds−Vmins보다 작기만 
하면(SZV가 중심 벡터이면), 본래 Vmins로 최소였던 상에 대해서만 둘러싸는 
벡터들이 출력되는 구간에서 Vmins+Vdc로 변화를 주고 영상분 전압을 조절하여 
PWM을 구현한다. 예컨대, Vmaxs, Vmeds, Vmins에 해당되는 상이 순서대로 a, b, c였
다면, ii-b-1)이나 ii-b-2)는 둘러싸는 구간에서는 (5.22)처럼 영상분 전압 Vzs를 





c2 mins dc zs
V V V
V V V
V V V V
ì = +ïïïï = +íïïï = + +ïî
.         (5.22) 
 
5.2.4 스위칭 횟수를 고려한 PWM 고조파 최적화 
앞 절에서는 중심 벡터와 둘러싸는 벡터들을 적절히 선정하여 삼각파 비교
를 통해 PWM을 구현하기 위한, 각 구간 별 3상 지령의 차이를 산출하는 방
법에 대하여 논하였다. 본 절에서는 앞서 산출된 3상 지령 차이를 만족하면서 
PWM을 최적화 하기 위한 방법에 대해 논한다. 수식 (5.17)과 (5.22)에 보인 예
시처럼, 합 전압 지령을 둘러싸는 구간에서는 영상분 전압의 자유도가 존재할 
수 있다. 이러한 영상분 전압을 조절하여, 고조파 특성 및 스위칭 횟수에서 최
적인 PWM 방법을 모색할 수 있다. 
먼저, 스위칭 횟수의 평균적인 증가는 스위칭 주파수의 증가를 의미한다. 그
런데 일반적으로 스위칭 주파수가 높아지면, 출력 고조파 특성이 좋아지는 대
신에 스위칭 손실이 증가하는 절충(trade-off)이 일어난다. 공정한 비교를 위해
서는 스위칭 주파수를 비슷한 수준으로 맞추었을 때, 서로에 대해 고조파 특
성이 얼마만큼의 차이가 나는지 살펴볼 필요가 있다. 
제안된 PWM 방법은 그림 5.9에서 Tpivot을 반주기로 갖는 삼각파로 구현될 
수 있음을 설명하였다. 그런데 스위칭 횟수는 컨버터 간 역할 전환이 일어나
는 시점에 따라서도 영향을 받는다. 그림 5.9의 경우처럼 중심 벡터가 출력되
는 구간과 둘러싸는 벡터들이 출력되는 구간 사이의 전환이 골(valley)에서 일
어나는 경우가 있고, 그림 5.10처럼 전환이 마루(peak)에서 일어나는 경우가 있





그림 5. 11 제안된 PWM 방식에서 각 컨버터의 역할 분담: 
삼각파의 마루에서 역할 전환. 
 
스위칭 횟수나 고조파 특성에 대해서는 5.2.3절처럼 그림 5.10에 표시된 영
역을 기준으로 논의를 진행한다. 우선, 비교하고자 하는 인터리빙 PWM 방식
에 맞추어, 스위칭 횟수가 그와 비슷하거나 적은 경우만을 추려보았다. 일반적
으로, SVPWM에 기반한 인터리빙 방식은 2번의 Tsamp동안(그림 5.7) 각 상마다 
두 번씩 총 여섯 번의 스위칭 함수 변화를 갖는다. Tsamp와 Tpivot은 (5.4)의 관계
를 가지므로, 제안된 PWM 방식에서는 4번의 Tpivot에 대하여 총 여섯 번 이하
의 스위칭 횟수를 갖는 경우만을 고려하도록 한다. 
스위칭 횟수 검토를 위해, PWM 구현 상 어떠한 조합이 가능할지 분류할 필
요가 있다. 우선 그림 5.9와 그림 5.11에서 설명한 것처럼, 컨버터 간 역할 전
환이 어디서 일어나는지도 스위칭 횟수에 영향을 주는데, 삼각파의 골에서 일
어나면 VT(valley transition), 삼각파의 마루에서 일어나면 PT(peak transition)로 
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표기하도록 한다. 여기에 합 전압 지령을 둘러싸는 구간에서 영상분 전압에 
따른 스위칭 횟수 변화를 구분하기 위해, 3상 전압 지령 중 최댓값을 삼각파 
최댓값에 배치하는 경우를 UC(up-clamping), 3상 전압 지령 중 최솟값을 삼각
파 최솟값에 배치하는 경우를 DC(down-clamping), 3상 전압을 삼각파의 수직 
중앙에 위치하도록 하는 경우를 MA(middle-align)로 표시하도록 하였다. 그러
면 역할 전환 옵션(option)과 둘러싸는 구간의 영상분 옵션에 따라, 일반적으로 
6가지 경우가 가능하다. 본 논문에서는 그 중에서 앞서 언급한 바와 같이 4번
의 Tpivot에 대하여 총 여섯 번 이하의 스위칭 횟수를 갖는 경우에 대해서만 검
토하도록 한다. 
우선 그림 5.10의 SS1에서의 스위칭 횟수를 고려해 보면, 중심 벡터가 출력
되는 구간의 영벡터는 (5.10-a)의 조건만 만족하면 되므로, 이 경우는 특이하게 
중심 벡터가 출력되는 구간에서도 영상분 전압에 의한 자유도가 생긴다. 여기
서 영상분 전압에 의한 자유도란 삼각파 비교에서 3상 전압 지령을 위아래 수
직 방향으로 얼마만큼 이동시킬지에 관한 자유도를 의미한다. 
하지만 (5.10-a)에 따라 모두 같은 값을 갖는 3상 지령에 대해 스위칭 횟수
를 최소화하기 위해서는 두 가지 영상분 전압만이 가능하다. 첫번째 경우는 3
상 전압 지령을 모두 삼각파의 최댓값에 위치하는 것이고, 두번째 경우는 3상 
전압 지령을 모두 삼각파의 최솟값에 위치하는 것이다. 그림 5.12는 첫번째 경
우에 해당하고, 그림 5.13은 두번째 경우에 해당한다. 3상 지령을 삼각파의 수














그림 5. 12 SS1 영역의 PWM 패턴 1: 











그림 5. 13 SS1 영역의 PWM 패턴 2: 
 (a) PT-UC, (b) PT-MA, (c) PT-DC. 
 
그림 5.12와 그림 5.13에 나타나는 것처럼 중심 벡터가 영벡터일 때, 영벡터
의 3상 지령을 삼각파 최댓값에 배치한 상태에서 VT-UC이거나, 영벡터의 3상 
지령을 삼각파 최솟값에 배치한 상태에서 PT-DC이면, 총 스위칭 횟수는 4회가 
된다. 이것은 Vmaxs, Vmeds, Vmins에서 최대이거나 최소인 상에서 스위칭이 일어나
지 않기 때문인데, 상마다 서로 다른 스위칭 횟수는 손실의 불균형을 의미하
지만, 그림 5.10에 도시된 합 전압 평면은 한 번의 운전주기 동안 상마다 역할
을 바꾸어 가며 여섯 번 반복되므로, 운전 주파수 관점에서 평균적으로는 스
위칭 손실이 고르게 분포하게 된다. 그림 5.12와 그림 5.13에 도시된 나머지 
경우들도 총 스위칭 횟수가 여섯 번으로 활용 가능한 옵션이다. 
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그림 5.10의 공간에서 SS1을 제외한 나머지 영역들에 대해서, 스위칭 횟수
를 조사한 결과는 표 5.1과 같다. 이 영역들에서는 둘러싸는 벡터들이 출력되
는 구간의 MA 옵션은 모두 스위칭 횟수가 여섯 번을 넘게 되어, 표 5.1상에서
는 표기하지 않았다. 예를 들어, 표 5.1에 표기된 4+2+0은 순서대로 Vmaxs, Vmeds, 
Vmins에 해당되는 상들에서 일어나는 스위칭 횟수를 의미한다. 표 5.1 및 그림 
5.12와 그림 5.13에 나타낸 것처럼, 4Tpivot당 스위칭 횟수가 6회를 넘지 않는 경
우에 대하여 고조파 특성을 고려한다. 
 
표 5. 1 영역별 4Tpivot 당 3상의 스위칭 횟수. 






































PWM 고조파 특성을 고려하기 위해 그림 5.14에 따른 모의실험을 진행하였
다. 앞서 언급한 바와 같이, DDSW에 참여하는 양쪽 컨버터(CNV1과 CNV2)는 
동일한 전압 지령을 출력하는 것으로 가정하였다. 앞 절에서 설명한 PWM 방
식에 따라 삼각파 비교를 통해 스위칭 함수가 정해지면, 스위칭 함수에 직접 
직류단 전압(Vdc=1을 가정)을 곱하고 (2.8)의 클락 변환에 따라 d-q 전압으로 
변환하였다. 이러한 PWM 전압 출력에 대해서 평균적으로 합성해야 하는 본
래의 일정한 전압 지령을 빼주게 되면, 순수하게 맥동 전류에 기여하는 전압 
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성분을 얻을 수 있다. 바로 이 맥동 전압을 다시 abc 좌표계로 역변환하여 적
분하게 되면 상마다 맥동 전류에 대한 지표(index)를 얻을 수 있다. Tsamp는 1초
로 하고 Tpivot은 0.5초로 하여 2초(4Tpivot) 동안 진행하였다. 본 모의 실험은 맥
동 전류 지표에 대한 상대적인 수치 비교가 목적으로, 모의 실험의 조건들은 
실제적인 시스템의 값들보다는 구현의 편의를 우선하여 설정되었다. 
 
 
그림 5. 14 맥동 지표 산출을 위한 모의 실험. 
 
PWM 전압과 지령의 차이를 적분하는 것은 컨버터에 연결된 부하의 고주파 
특성에서 인덕턴스 성분이 두드러지는 것을 가정하였기 때문이다. 이것은 
DDSW에 적절한 가정으로서, 그림 5.14에서 rippleI

로 표시된 맥동 전류 지표
(ripple current index)는 실제 출력 전류의 PWM 고조파 특성과 높은 상관 관계
를 갖는다. 이 맥동 지표는 시간에 대한 함수로, 4Tpivot동안의 특성을 하나의 
수치로 나타내기 위해 RMS가 고려될 수 있다. 그림 5.14에 나타나듯 맥동 지
표는 전체 PWM 성분에서 기본파 성분을 빼서 적분한 것으로, 이것의 RMS를 
다시 기본파 성분으로 나누게 되면 THD의 정의와 매우 유사한 의미를 띠게 
된다. 또한, 4Tpivot의 구간 동안 맥동 지표의 최댓값을 하나의 기준으로서 고조
파에 대한 최적화를 고려할 수 있는데, 삼각파 비교 방식에 상관없이 맥동 지
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표의 구간 최댓값이 상대적으로 작아지는 영역은 맥동 지표의 RMS 값이 상
대적으로 작아지는 영역 안에 모두 포함된다. 이것은 모의 실험을 통해서도 
확인한 것으로, 본 논문에서는 RMS 값을 기준으로 PWM 최적화에 대해 논한
다. 덧붙여, 그림 5.9와 그림 5.11를 통해 언급한 VT와 PT 는 구현 시 PWM 
고조파 특성에서 차이를 보이지 않으므로, 합 전압 지령을 둘러싸는 구간의 
UC, DC, MA 옵션 차이에 집중하여 고조파 특성을 검토한다. 
다음에서 다루어질 PWM 고조파 특성에 대한 최적화란, 그림 5.10에 도시된 
합 전압 평면 전체에서 둘러싸는 구간의 UC, DC, 또는 MA 방식 중 맥동 지
표의 RMS가 최소가 되도록 하는 방법은 무엇인지 파악하여 활용하는 것이다. 
특히, 앞에서 스위칭 횟수 제한을 만족하였던 방법들에 한해서 고조파 특성 
최적화를 검토한다. 표 5.2는 그림 5.10의 SS1 영역에 대해서 UC와 MA 방식
에 대한 맥동 지표의 RMS를 나타내고 있다. 변조지수 MI [단위, V/V]는 
dcV / 3 에 대한 컨버터 전압 지령의 비율을 의미하고, 전압 각 θv [단위, °]는 
그림 5.10에서 전압 지령이 합 전압 평면에서 VP1 방향과 이루는 각도를 의미
한다. 
표 5.2에 나타낸 맥동 지표는 RMS를 의미하는 것으로, 수치적으로 작을수
록 맥동이 덜하다는 것을 의미한다. 따라서 맥동 지표의 RMS가 밝은 영역일
수록 해당 방법이 고조파 특성에서 우수함을 의미한다. 표 5.2에 따르면, SS1 
영역에서는 합 전압 지령을 둘러싸는 구간에서 MA 방식으로 구현하는 것이 
UC 방식에 비해 전반적으로 낮은 RMS 특성을 보인다. 좀더 명확한 비교를 
위해, 표 5.2와 동일한 데이터를 표 5.3과 같이 표현할 수 있다. 즉, 방식 간의 
맥동 지표 RMS의 차이를 구한 후에, 그 차이가 양의 값을 나타내는 영역을 
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표시하였다. 여기서의 양의 값은 빼는 쪽(subtrahend)의 RMS가 더 작다는 것을 
의미하므로, PWM 고조파 특성에서 빼는 쪽이 더 우수함을 의미한다. 
 
표 5. 2 SS1에서 맥동 지표의 RMS – UC와 MA. 










표 5. 3 SS1에서 고조파 특성의 우월도 – UC와 MA. 








표 5.2에 비해 표 5.3은 방식 간 고조파 특성의 우월도를 파악하기가 수월하
다. 표 5.3에 따르면, SS1에서는 MA가 UC보다 상에 관계 없이 대체로 고조파 
특성에서 유리하고, 사소한 차이를 제외하면 DC에 대한 결과를 얻어도 표 5.3
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처럼 MA가 우수한 것을 확인할 수 있다. 하지만 그림 5.12와 그림 5.13에서 
고려된 것처럼 UC나 DC는 4Tpivot동안 스위칭 횟수를 2회 절감할 수 있으므로, 
사용자 입장에서 선택할 필요가 있다. 
SS1 영역에서 스위칭 횟수 최소화를 우선시 한다면, 합 전압 지령을 둘러싸
는 벡터들이 출력되는 구간의 영상분 전압 활용에서 UC와 DC 방식 중 하나
를 선택해야 한다. 표 5.4는 UC와 DC 서로에 대해서 고조파 특성이 상대적으
로 우수한 영역을 나타내고 있다. A상과 C상의 고조파 특성은 서로 대칭적인 
특성을 보이므로, B상의 고조파 특성을 기준으로 전압 각에 따라 사용하는 방
식을 선택할 수 있다. 예컨대, 0도에서 30도 사이는 DC로 구현하고, 30도에서 
60도 사이는 UC로 구현하는 식이다. 본 논문에서는 구현의 편이성 및 고조파 
특성을 우선하여, SS1 영역에서는 MA로 구현하는 전략을 취하도록 한다. 
표 5.1에서 지적하였듯, 그림 5.10에서 SS1을 제외한 영역에서는 UC와 DC
방식만이 스위칭 제한을 만족할 수 있다. 따라서, 표 5.5와 같이 나머지 영역
들에 대한 UC와 DC의 고조파 특성을 비교할 필요가 있다. 표 5.5에 나타난 
것처럼, 일단 표 5.4와 마찬가지로 두 방식의 A상과 C상 고조파 특성은 대칭
적인 것을 알 수 있다. 또한, B상의 경우는 두 방식 간에 전압 각 θv에 따라 
고조파 특성에서 우세한 영역이 대칭적이므로, B상 고조파 특성을 기준으로 
방식을 선택하는 수도 있다. 하지만 전반적으로 눈에 띄는 향상은 기대할 수 
없기 때문에, 영상분 전압 활용에 있어서 UC와 DC 방식은 큰 차이를 보이지 
않는 것으로 인식할 수 있다. 따라서 SS1을 제외한 영역에서는 UC와 DC의 
방식 차이에 따른 고조파 특성보다, 표 5.1에 나타낸 스위칭 횟수를 우선하여 





표 5. 4 SS1에서 고조파 특성의 우월도 – UC와 DC. 













표 5. 5 SS1을 제외한 영역에서 고조파 특성의 우월도 – UC와 DC. 












표 5.1에 따라 PWM 방식을 정할 때, 스위칭 횟수 및 그 분포를 고르게 하
는 방법으로서, SS2에서 SS5에 대해 차례대로 PT-UC, PT-DC, VT-UC, VT-DC의 
전략을 취하는 것이 최적임을 알 수 있다. 여기에 덧붙여 구현의 단순성을 고
려하게 되면, PT나 VT 중에 하나만 나타나도록 구현하는 방법을 취할 수 있다. 
이러한 경우는 영역 순서대로 VT-DC, VT-DC, VT-UC, VT-UC(또는 VT-DC)에 따
르거나, PT-DC(또는 PT-UC), PT-DC, PT-UC, PT-UC의 순서로 구현하더라도 여전
히 스위칭 횟수 제한을 만족시키면서 구현을 단순성을 높일 수 있다. 
 
5.2.5 컨버터 전압 지령 차이에 대한 고려 
앞 절에서의 최적화는 DDSW에 참여하는 컨버터들이 동일한 전압 지령을 
출력하고 있는 것으로 가정하였다. 양쪽 컨버터가 대부분의 운전에서 동일한 
수준의 전력 제어를 할 것으로 기대되므로, 이러한 가정 아래 최적화된 PWM 
방식은 실제 적용에 있어서도 효과가 있을 것으로 기대된다. 
하지만 시스템에는 여러 측면에서 약간의 불균형들이 흔하게 존재하기 마련
이다. 즉 동일한 전력 제어를 하더라도, 전압 지령에 있어서 컨버터 사이에 약
간의 차이는 있을 수 있다. 5.2.3절에서, Vmaxs, Vmeds, Vmins로부터 얻은 대소 관계
에 따라 중심 벡터와 둘러싸는 벡터들을 선정하였는데, 컨버터 간의 전압 지
령 차이는 사소한 차이라도 부등호 관계에 따른 분류로 인해 서로 전혀 다른 
벡터들을 출력하게 만들 수도 있다. 
그림 5.15는 컨버터 전압 지령 간의 작은 차이로 인해 발생하는 문제를 설
명하기 위한 예시로, 컨버터1의 전압 지령으로부터 얻은 Vmaxs1, Vmeds1, Vmins1에 
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의한 전압 벡터 sc1V

과 컨버터2의 전압 지령으로부터 얻은 Vmaxs2, Vmeds2, Vmins2
에 의한 전압 벡터 sc2V

를 나타내고 있다. 두 전압 벡터는 약간의 차이로 인해 
각각 SS3와 SS4에 속한 것으로 분류되어 5.2.3절에 따라 각 컨버터의 3상 지
령을 수정하게 된다. 
 
 
그림 5. 15 전압 지령 차이에 의한 합 전압 벡터의 차이 – 예시 1. 
 
그림 5.16은 그림 5.15의 합 전압 벡터에 대해 제안된 PWM 방법이 중심 벡
터를 선정하여 합 전압 벡터를 분해하는 단계를 도시하였다. 각 컨버터가 자
신의 3상 지령만을 고려하여 중심 벡터를 정하게 되면, 그림 5.16에 표시된 
pivot1과 pivot2처럼 서로 다른 벡터를 중심 벡터로 선정할 수 있다. 각 컨버터
의 중심 벡터는 서로 다른 Tpivot 구간 동안 다른 컨버터의 둘러싸는 벡터들과 







그림 5. 16 전압 지령 차이 시 벡터 분해 – 예시 1. 
 
 
그림 5. 17 전압 지령 차이 시 2Tpivot동안의 합 전압 출력 – 예시 1. 
 
그림 5.17에서 첫번째 Tpivot동안 출력되는 합 전압 벡터 sum1V






는 서로 매우 큰 차이를 보이게 된다. 그리고 이것은 그림 




와도 매우 큰 차이를 보인다. 변
압기 응용에서 이러한 출력 왜곡은 곧바로 계통 전류의 맥동 전류 증가를 의
미하고, 전동기 제어에 있어서는 토크 맥동 증가를 뜻하게 된다. 
그림 5.18은 전압 지령 차이에 의한 합 전압 벡터 왜곡에 관한 다른 예시를 
보여주고 있다. 이 그림은 전압 지령 차이에 의해 sc1V

은 SS1에 속할 때 sc2V

는 SS3에 속하는 경우를 표현하고 있다. 이 경우도 각 컨버터의 서로 다른 중
심 벡터로 인하여, 그림 5.19와 같이 합 전압에 있어서 왜곡된 결과를 초래하
게 된다. 따라서 전압 지령 간 차이로 인한 PWM 왜곡을 방지하기 위한 고려












그림 5. 19 전압 지령 차이 시 2Tpivot동안의 합 전압 출력 – 예시 2. 
 
 
전압 지령 간의 차이를 보상하기 위한 방법으로서, 본 논문에서는 양쪽 컨
버터가 중심 벡터를 공유하는 방법을 제안한다. 양쪽 컨버터가 어느 벡터를 
공유할지는 각 컨버터의 합 전압 지령이 자신과 가까운 중심 벡터와의 가까운 
정도에 따라 결정할 수 있다. 이 가까운 정도는 각 컨버터에서 Vmaxs−Vmeds와
 Vmeds −Vmins 중 작은 것을 큰 것으로 나누어 수치화할 수 있고, 이 수치가 좀
더 작은 값을 나타내는 컨버터쪽이 중심 벡터와 합 지령 사이의 거리가 좀 더 
가까운 것을 뜻한다. 앞선 그림 5.15와 그림 5.18의 예시들에서, 양쪽 컨버터가 
중심 벡터를 공유하게 되면, 그림 5.20과 그림 5.21에 나타낸 것처럼 PWM 전





그림 5. 20 중심 벡터 공유 시 2Tpivot 동안의 합 전압 출력 – 예시 1. 
 
그림 5. 21 중심 벡터 공유 시 2Tpivot 동안의 합 전압 출력 – 예시 2. 
 
그림 5.20과 같은 예시는 한쪽의 중심 벡터가 어느 한 유효벡터에서 다른 
유효벡터로 바뀌는 경우로, 5.2.3절에서 서술한 원리 그대로 3상 지령을 구하면 
된다. 그림 5.21의 경우는 조금 특이한 경우로, 한쪽의 중심 벡터가 영벡터에
서 유효벡터로 바뀌어야 한다. 하지만 이 경우도 결과적으로 5.2.3절과 동일한 
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원리에 따라 3상 지령을 산출하면 된다. 그림 5.18의 예시에 맞추어, (5.5)로부
터 영벡터가 아닌 SOV를 중심 벡터로 정하기 위해, 다음과 같은 수식을 유도
할 수 있다. 
pivot*
sov maxs meds szv meds mdc dc ins
pivot dc
T1




= ⋅ - + ⋅ -+ - + -
  
.  (5.23) 
수식 (5.23)은 (5.11)과 정확히 같은 변형에서부터 출발한다. 하지만 여기서는 
Vmaxs−Vmins가 Vdc보다 작으므로, Vmaxs−Vdc는 Vmins보다도 작아지게 된다. 수식 









V {V V V 0
2T
T
V (V V V ) (V ) (V VV V }V )
V
= ⋅ + ⋅
⋅ - - + + -- ⋅-
  
   .   (5.24) 





szv sov meds mins sov mins maxs dc
dc
1
V {V V V 0
2T
T
(V V ) (V V ) ( V ) (V V V )}
V
= ⋅ + ⋅
+ - ⋅ - + - ⋅ - + ⋅
  
   .    (5.25) 
앞서 논의한 바와 같이 SZV와 SOV의 차이는 새로운 SOV를 의미하고, (5.25)
에서 soV-

는 SOV와 180도 위상 차이를 보이는 새로운 SZV를 의미한다. 따라
서 이런 경우 합 전압 지령을 둘러싸는 구간에서는, (5.5)에서 처음 Vmaxs, Vmeds, 
Vmins로부터 얻을 수 있는 SOV 및 SZV와는 모두 다른 SOV 및 SZV의 조합으
로 전압을 합성하게 된다.  예컨대, 그림 5.8에서 원래의 3상 지령은 A상이 최
댓값, B상이 중간값, C상이 최솟값이어서 S1에 해당되었다면, A상만 Vdc만큼에 
해당하는 감소가 일어나 최솟값이 되고, 새로운 SOV와 SZV는 원래의 섹터에
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서 120도 돌아간 S3의 경계를 이루는 벡터들이 된다. 
전압 합성에 사용되는 벡터가 공간 상에서 바뀌는 과정은 복잡해 보일 수 
있지만, 3상 전압 지령에 대한 변화를 살펴보면 크게 어렵지 않은 것을 알 수 
있다. 예를 들어, Vmaxs, Vmeds, Vmins에 해당되는 상이 순서대로 a, b, c였다면, 중심 
벡터가 영벡터 대신 유효벡터가 사용되는 변화를 주더라도, 둘러싸는 구간에
서는 (5.26)처럼 (5.17)과 동일한 처리 과정을 거친다. 
a2 maxs dc zs
b2 meds zs
c2 mins zs
V V V V
V V V
V V V
ì = - +ïïïï = +íïïï = +ïî
.         (5.26) 
앞서 다룬 그림 5.21은 컨버터 간 전압 지령이 차이를 보이면서 그 지령들
이 SOV에 가까운 경우이다. 이런 상황이 SZV 가까이서 일어나는 경우는, 앞
서 다룬 것과 마찬가지로 (5.22)처럼 Vmins에 해당되는 상의 값만 Vdc만큼 증가
시켜 주고 영상분 전압을 잘 활용하면, 마찬가지로 쉽게 구현할 수 있다. 
따라서 제안된 PWM 방법의 순차적인 단계를 설명하면, 첫째로 컨버터마다 
3상 지령의 크기에 따라 Vmaxs, Vmeds, Vmins를 정하고, 둘째로는 중심 벡터를 공
통으로 정한 후에, 셋째로 둘러싸는 벡터들에 대한 영상분 전압을 결정하는 
단계를 거쳐 구현이 가능하다. 
 
 
5.3 실험 결과 
5.3.1 실험 목적 
5.1절에서 밝힌 바와 같이, 제안된 PWM 최적화의 목적은 DDSW에 의해 합
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쳐지는 자속의 고조파 특성 향상에 있다. 먼저, 변압기의 경우는 제안된 PWM 
방법에 의해 계통에 공급되는 전류의 고조파 특성이 향상되는지 검토해야 한
다. 스위칭 주파수를 높여 고조파 특성을 좋게 하는 것은 컨버터의 효율을 감
소시킬 수 있으므로, 기존의 PWM 방식과 등가적으로 비슷한 스위칭 주파수
를 유지하면서도 고조파 특성을 향상시킬 수 있는지 검토해야 한다. 반도체 
소자의 특성을 반영한 컴퓨터 모의 실험을 통해, 제안된 PWM 방법과 기존 
PWM 방법을 반도체 손실 측면에서 비교 분석한다. 또한, 유도기의 경우 제안
된 PWM 방법의 효과를 확인하기 위해 회전자 전류의 고조파 특성을 확인해
야 하지만, 이것은 현실적으로 측정이 불가능하므로 컴퓨터 모의 실험을 추가
하여 실제 실험 결과를 뒷받침하도록 한다. 
 
5.3.2 변압기 실험 결과 검토 
제안된 PWM 방법의 변압기 실험은 그림 2.9의 변압기를 이용하여 진행하
였다. 기존의 PWM 방법은 2.5 kHz의 주기를 갖는 양쪽 컨버터의 삼각파를 
180도 위상 차이가 나도록 하여 각 3상 지령에 대해 SVPWM[50]을 적용하는 
것이다. 그림 5.9와 그림 5.11에 설명된 바와 같이, 제안된 PWM 방법은 기존
의 PWM 방법보다 2배 빠른 5 kHz의 주기를 갖는 삼각파를 이용하여 PWM을 
구현한다. 비교하고자 하는 두 방법이 PWM에 사용하는 삼각파의 주기는 다
르지만, 전류 제어를 위한 샘플링은 5 kHz로 같았고 등가적인 스위칭 주파수
는 2.5 kHz였다. 제안된 PWM 방법은 구현의 편의를 위해 5.2.4절에서 언급한 
“VT-DC, VT-DC, VT-UC, VT-UC”에 따른 방법을 선택하여, 삼각파의 골에서만 




실험에 사용된 변압기에 대해서, 기존의 PWM 방법을 사용할 때 제안된 회
로 방식(DDSW)의 적용 효과는 그림 2.12와 그림 2.13을 통해 확인하였다. 본 
절에서 검토하는 이후의 실험 결과들은 제안된 결선 방식을 기본적으로 적용
한 상황에서 얻은 것으로, 기존 PWM 방법에 대한 제안된 PWM 방법의 효과
는 제안된 회로 방식이 동일하게 적용된 조건에서 비교하게 된다. 
먼저, 직류단 전압은 260 V이고 정격 전력을 계통에 공급할 때, 기존 권선 
연결 방식 및 기존의 PWM 방법에 의한 컨버터 전류(ia) 및 계통 전류(iag)의 
파형은 그림 5.22에 나타나 있다. 이 운전 조건에서 컨버터의 MI는 0.67로, 
BESS에서 배터리가 완전 충전되어 직류단 전압이 상대적으로 높은 경우를 모
의하는 상황이다. 컨버터 전류는 22.2 A 기본파 성분에 대해 THD는 13.4 %, 계
통 전류는 43.7 A 기본파 성분에 대해 THD는 13.4 %였다. 
 
 
그림 5. 22 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 1-1: 




그림 5. 23 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 1-2: 
 제안된 연결 방식 + 제안된 PWM 방법 (직류단 260 V). 
 
마찬가지로 직류단 전압은 260 V이고 정격 전력을 계통에 공급할 때, 제안
된 PWM 방법에 의한 전류 파형은 그림 5.23과 같다. 이 때 컨버터의 MI는 
0.67으로 그림 5.22의 조건과 동일하였고, 컨버터 전류는 21.8 A 기본파 성분에 
대해 THD는 8.3 %, 계통 전류는 43 A 기본파 성분에 대해 THD는 7.6 %였다. 
단순한 그림 상의 맥동 비교에서도 뚜렷이 나타나듯이, 제안된 PWM 방법에 
의해 컨버터 전류와 계통 전류의 THD 모두에서 각각 37.8 %와 43.1 %씩 감소





그림 5. 24 직류단 전압이 260 V일 때 변압기 권선 전압: 
(a) 기존 PWM 방법, (b) 제안된 PWM 방법. 
 
그림 5.24는 그림 5.22와 그림 5.23의 전류가 출력될 때 변압기에 인가되는 
전압을 나타내고 있다. 기존의 PWM 방법에 의해서는 167.7 V 기본파 전압에 
THD는 85.5 %였고, 제안된 PWM 방법에 의해서는 그와 비슷한 165.7 V 기본
파 전압에서 THD는 70.6 %로 기존 방법 대비 17.4 % 감소하였다. 제안된 방법
에 의해 전압 출력의 고조파 특성이 향상되어 출력 전류에서 PWM 고조파 맥
동이 감소한 것을 알 수 있다. 
수식 (2.4)에서 언급하였듯이, 양쪽 컨버터의 직류단 전압이 Vdc로 일정하면 
DDSW의 권선에는 1/3Vdc 레벨 간격으로 4/3Vdc 레벨까지 전압이 인가된다. 그
림 5.24에는 전압 레벨마다 표시가 되어 있는데, 기존 PWM 방법은 그림 
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5.24(a)에서 Tsamp 구간마다 영벡터가 삽입되어 전반적으로 계단 변화하는 전압
의 크기(dv/dt)가 대체로 큰 것을 알 수 있다. 이에 반해 제안된 PWM 방법은 
그림 5.24(b)에 나타나듯이 권선 전압에 인가할 수 있는 전압 레벨을 적절히 
활용하여 전압의 계단 변화량을 전반적을 감소시킨다. 대용량 시스템에서는 
시스템의 사이즈가 커지면서 표류 캐패시턴스(stray capacitance) 성분도 증가하
게 되는데, 제안된 PWM 방법은 dv/dt를 줄여 표류 캐패시턴스를 통해 누설되
는 전류를 대폭 감소시킬 수 있다. 
5.2절에서 언급하였듯이, 제안된 PWM 방법은 그림 5.10에서 영역에 따라 
전압 지령을 처리하는 방법이 약간씩 다르다. 그리고 변조지수 MI가 변화하게 
되면, 운전 주파수 한 주기 동안 각 영역에 속하는 비중이 변화하게 된다. 따
라서 MI를 변화시켜가며 PWM 특성을 관찰할 필요가 있다. 그림 5.25와 그림 
5.26은 직류단 전압이 190 V이면서 정격 전류를 출력할 때, 각 방법에 따른 컨
버터 전류 및 계통 전류를 나타내고 있다. 이러한 직류단 전압에서는 변조지







그림 5. 25 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 2-1: 
 제안된 연결 방식 + 기존 PWM 방법 (직류단 190 V). 
 
그림 5. 26 변압기 응용에서 컨버터 전류 및 계통 전류 2-2: 
 제안된 연결 방식 + 제안된 PWM 방법 (직류단 190 V). 
 
컨버터 전류는 기본파 성분에서 기존의 PWM 방법일 때 22.1 A이고 제안된 
PWM 방법은 22.1 A로 동일하였는데, 이 때 THD는 기존 PWM 방법의 7.1 %
에 비해 제안된 PWM 방법은 13.1 % 감소한 6.2 %를 보였다. 계통 전류에서도 
기존 PWM 방법과 제안된 PWM 방법은 기본파 성분에서 43.5 A로 동일하였지
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만, THD는 6.8 %에서 5.8 %로 제안된 방법에 의해 13.9 %의 감소를 보였다. 
그림 5.22와 그림 5.23에서 제안된 PWM 방법이 전류 출력에서 보인 40% 
가량의 THD 저감 효과가, 그림 5.25와 그림 5.26에서는 13% 가량으로 감소한 
것을 알 수 있다. 이것은 MI가 높아지면서 제안된 PWM 방법의 성능이 떨어
진 것을 의미하기보다, 기존의 PWM 방법에서 MI가 높아지면서 영벡터의 비
중이 줄어들어 PWM 특성이 상대적으로 향상되었기 때문으로 해석할 수 있다. 
즉, 제안된 PWM 방법에서는 직류단 전압 변화 비율에 해당하는 0.73 (190 
V/260 V)만큼, 직류단 전압 변화에 의해 컨버터 전류와 계통 전류 각각의 
THD가 73.9 %와 76.6 % 수준으로 낮아졌다. 이에 반해 기존의 PWM 방법은 
직류단 전압 변화에 따라 컨버터 전류와 계통 전류 각각의 THD가 52.9 %와 
50.6 % 수준으로 낮아져 PWM 특성 자체가 향상된 것을 알 수 있다. 제안된 
PWM 방법은 기존의 PWM 방법에 비해 PWM 고조파 특성이 우월하면서 MI 
변화에도 고조파 특성이 고른 것을 알 수 있다. 
그림 5.27은 그림 5.25와 그림 5.26의 전류가 출력될 때 변압기에 인가되는 
권선 전압을 나타내고 있다. 기본파 전압에 있어서는 기존 PWM 방법과 제안
된 PWM 방법이 각각 166.6 V와 166.9 V로 그림 5.24에 비해 크게 변한 것은 
없지만, 각각의 THD는 53.1 %와 46.6 %로 제안된 PWM 방법이 기존 PWM 방
법에 비해 12.3 % 낮은 THD를 보였다. 그림 5.24에 비해 권선 전압의 PWM 
방법 간 고조파 특성 차이가 덜한 것을 알 수 있다. 또한, 그림 5.27에도 나타
나듯이, MI 변화에도 제안된 PWM 방법은 기존 PWM 방법에 비해 dv/dt 측면





그림 5. 27 직류단 전압이 190 V일 때 변압기 권선 전압: 
(a) 기존 PWM 방법, (b) 제안된 PWM 방법. 
 
제안된 PWM 방법은 두 번의 샘플링 주기(2Tsamp)동안 3상에서 총 여섯 번 
이하의 스위칭 함수 변화가 나타나도록 설계되었다. 스위칭 주파수의 증가는 
전력 반도체 손실의 증가를 의미하므로, 동일한 손실 수준을 유지하면서도 그
림 5.22~그림 5.27에 나타난 PWM 고조파 특성의 향상이 가능한지 검토해야 
한다. 본 논문에서는 이를 위해 반도체 소자의 특성을 반영한 컴퓨터 모의 실
험을 진행하였다. 
컴퓨터 모의 실험을 위해 가정한 시스템은 2 MW BESS로, 22,900/440V 변압
기는 3권선 변압기로 6% 누설 인덕턴스를 갖는 것으로 가정하였다. 440 V 계
통에 연결하여 사용 가능한 배터리의 직류 전압 범위는 680 V ~990 V를 가정
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하여, 컨버터 직류단 전압이 800 V일 때를 기준으로 컴퓨터 모의 실험을 진행
하였다. 또한, 손실 분석을 위해 스위칭 소자를 선정해야 하는데, 직류단 최대 
전압이 거의 1000 V로 표류 인덕턴스에 의한 전압 스트레스를 고려하여 1700 
V 정격의 스위칭 소자를 선정하였다. 효율 및 컨버터 직류단의 레이아웃
(layout)을 고려할 때, 하나의 스위치 모듈(module) 안에 레그 형태로 IGBT 2개
가 내장된 Infineon Technologies AG의 FF1400R17IP4 소자를 두 개씩 병렬하여 
한 상의 레그를 구성하였다. 스위치의 온/오프 저항은 2 Ω을 가정하였고, IGBT
의 접합 온도(junction temperature)는 섭씨 120도를 가정하였다. 전류 제어를 위
한 샘플링은 6 kHz로 기존의 PWM 방법과 제안된 PWM 방법이 동일하였고, 
삼각파 주파수는 기존의 PWM 방법이 3 kHz고 제안된 PWM 방법은 6 kHz였
다. 
그림 5.28은 2 MW BESS 시스템에서 유효 전력을 정격으로 출력할 때의 모
의 실험 결과이다. DDSW에 참여하는 한 컨버터의 전류(ia, ib, ic)는 주파수 분석 
결과 기본파 성분이 1856.5 A이고 THD는 11.3 %였는데, 맥동 전류로 인해 최
대 전류치의 절대값은 약 2160 A로 매우 큰 것을 알 수 있다. 계통 전류의 기
본파 성분은 71.3 A로 22,900V 계통에 2 MW 전력을 공급하였고 THD는 8.5 %
였다. 기존의 PWM 방법으로 계통 전류의 고조파 특성을 향상시키기 위해서
는 스위칭 주파수를 높이거나 변압기 누설 인덕턴스를 높이는 것에 더해 그림 






그림 5. 28 기존 PWM 방법에 의한 출력 전류: 컴퓨터 모의 실험. 
 
그림 5. 29 제안된 PWM 방법에 의한 출력 전류 1: 컴퓨터 모의 실험. 
 
그림 5.29는 제안된 PWM 방법을 적용하였을 때 모의 실험 결과를 나타낸
다. 제안된 PWM 방법은 그림 5.10의 각 영역에서 둘러싸는 벡터를 출력하는 
옵션에 따라 다시 여러 방법이 존재하는데, 그림 5.29의 파형은 그림 5.10의 
SS2~SS5 영역에서 각각 PT-UC, PT-DC, VT-UC, VT-DC 옵션을 선택하여 최소 
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스위칭 횟수로 구현하는 방법에 의한 결과이다. 컨버터 전류 및 계통 전류는 
기본파 성분에서 1858.8 A와 71.4 A로 그림 5.28과 거의 비슷하였고, 각각의 
THD는 14.6 %와 5.2 %였다. 계통 연계 규정에서 중요한 계통 전류의 THD는 
제안된 PWM 방법에 의해 38.9% 감소하였는데, 컨버터 전류의 THD는 모의 
실험에서 제안된 PWM 방법이 기존의 PWM 방법에 대해 28.9 % 증가한 것으
로 나타난다. 이러한 모의 실험 결과는 그림 5.22~그림 5.27의 실제 실험 결과
에서 제안된 PWM 방법에 의해 컨버터 및 계통 전류의 고조파 특성 모두 향
상된 사실과 일치하지 않는다. 모의 실험에서는 구현 상의 제약으로 단상 다
권선 변압기가 사용되었고 누설 자속에 관한 복잡한 모델링을 전부 반영하지 
못하는 한계가 있음을 감안해야 한다. 
그림 5.30은 그림 5.22~그림 5.27의 실제 실험 결과들과 마찬가지로, SS2~SS5 
영역에서 각각 VT-DC, VT-DC, VT-UC, VT-UC 옵션을 선택하여 구현을 간단하
게 할 때의 제안된 PWM 방법에 의한 전류를 나타내고 있다. 이 경우 구현이 
간단해지는 대신 두 번의 샘플링 주기(2Tsamp)동안 3상에서 총 여섯 번의 스위
칭 함수 변화가 나타나 기존의 PWM 방법과 비슷한 스위칭 손실을 보일 것으
로 예상된다. 컨버터 전류와 계통 전류의 기본파 성분은 각각 1856.3 A와 71.3 
A였고, THD는 13.6 %와 5.3 %였다. 그림 5.29의 스위칭 횟수를 최소화 하는 방





그림 5. 30 제안된 PWM 방법에 의한 출력 전류 2: 컴퓨터 모의 실험. 
 
표 5. 6  PWM 방법에 따른 반도체 소자 손실 비교. 
 





[%] 위 아래 위 아래 
기존의 PWM 1197.5 1198.0 446.9 446.5 3.29 39.5 98.06 
제안된 PWM 1 739.7 739.1 449.8 449.3 2.38 28.5 98.59 
제안된 PWM 2 1355.1 904.5 445.8 447.6 3.15 37.8 98.14 
 
표 5.6은 모의 실험에서 PWM 방법을 달리할 때 전력용 반도체 소자로 인
해 컨버터에서 발생하는 손실을 나타내고 있다. 모의 실험에서는 실험과 달리 
컨버터 측 맥동 전류가 제안된 PWM 방법에 의해 증가하는 양상이 나타났지
만, 그러한 조건 아래에서도 제안된 PWM 방법들은 기존의 PWM 방법에서 발
생하는 손실 이하의 반도체 손실을 기록하였다. 표 5.6의 제안된 PWM 방법 2
는 그림 5.30의 결과에 대응되는 방법으로 애초에 의도한 바와 같이 한 레그
에서 발생하는 스위칭 손실이 기존의 PWM 방법과 유사하게 유지되는 것을 
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알 수 있다. 다만, 이 경우 한 레그에서 위아래 스위치 간 스위칭 손실 불균형
이 발생하므로, 실제 구현에서는 스위칭 소자의 방열 설계에서 이 부분을 고
려해야 한다. 표 5.6의 제안된 PWM 방법 1은 그림 5.29의 결과에 대응되는 
방법으로, 기존의 PWM 방법에 대해 반도체 손실은 27.7% 감소시키면서 계통 
전류의 THD도 38.9 % 감소시킬 수 있다. 즉, 제안된 PWM 방법은 스위칭 손
실을 최소화 시키면서 출력 전류의 PWM 고조파 특성도 향상시킬 수 있음을 
실제 실험 및 컴퓨터 모의 실험을 통해 검증하였다. 
 
5.3.3 유도기 실험 결과 검토 
제안된 PWM 방법의 유도기 실험은 4장의 실험 장비를 이용하여 진행되었
다. 변압기 실험과 마찬가지로 제안된 회로 방식(DDSW)이 기본적으로 유도기 
권선에 적용된 조건에서 PWM 방법 간의 차이를 검토한다. 유도기는 변압기
와 달리 개루프 제어를 통해 PWM 방법 변경 시 출력 전압 및 전류의 특성을 
파악하기 용이하다. 본 절에서 검토하는 유도기에 대한 실험 결과는 유도기의 
회전 자속을 일정하게 유지하면서 속도를 증가시키는 V/f 개루프 제어 시 
PWM 방법을 바꾸어 가며 얻은 결과이다. 양쪽 컨버터의 직류단 전압은 315 
V로 설정하였고, V/f 정격은 179.6 V−60 Hz로 회전 마찰에 의한 토크를 제외하
면 무부하 상태였다. 각 PWM 방법의 등가적인 스위칭 주파수는 1.25 kHz였다. 
PWM 고조파 특성은 MI에 따라 변화하므로, 전압과 주파수를 각각 정격의 
1/3씩 정격까지 변화시켜 MI 변화에 따른 컨버터 전류 및 권선 전압 변화를 
관찰하였다. 우선 양쪽 컨버터의 A상 전류들(ia, ir)의 파형은 그림 5.31~그림 
5.36에 나타나 있고, 결과적인 수치는 표 5.7과 표 5.8에 정리하였다. 정리된 
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결과에 따르면, 제안된 PWM 방법은 운전 주파수가 20 Hz, 40 Hz, 60 Hz로 변화
할 때, 기존 PWM 방법에 대해 컨버터 전류의 기본파 성분은 거의 비슷하였
고 THD에서 각각 41.2 %, 23 %, 12.4 %의 감소를 보였다. 앞 절에서 언급한 바
와 같이 MI가 커지면서 기존의 PWM 방법은 영벡터의 사용 감소로 자체적인 
고조파 특성이 향상되지만, 그렇더라도 제안된 PWM 방법은 컨버터 전류의 
고조파 특성에서 훨씬 우수한 것을 알 수 있다. 제안된 PWM 방법은 소프트
웨어적인 변경만으로 컨버터 전류의 맥동을 저감할 수 있으므로, 반도체 소자
의 손실이나 유도기의 동손 측면에서 기존의 PWM 방법보다 유리하다. 
 






[V/V] 기본파[A] THD[%] 기본파[A] THD[%] 
20 12.7 12.9 0.33 12.1 13.8 0.329 
40 12.9 14.7 0.66 12.4 15.7 0.657 
60 13.1 9.7 0.987 12.4 10.5 0.984 
 






[V/V] 기본파[A] THD[%] 기본파[A] THD[%] 
20 13.1 7.5 0.333 12.2 8.2 0.333 
40 13 11.4 0.664 12.7 12 0.667 
















































그림 5.31~그림 5.36의 상황에서 유도기 권선에 인가되는 전압(vα1) 및 같은 
위상을 갖는 권선들의 전압 합(vα1+ vα2)을 그림 5.37~그림 5.42에 나타내었고, 
결과를 표 5.9와 5.10에 정리하였다. 정리된 결과에 따르면, 제안된 PWM 방법
은 운전 주파수가 20 Hz, 40 Hz, 60 Hz로 변화할 때, 기존 PWM 방법에 대해 
vα1의 기본파 성분은 거의 비슷하였고 THD에서 각각 21.8 %, 18.9 %, 8.8 %의 
감소를 보였다. 제안된 PWM 방법에 의해 권선 전압의 합은 THD에서 각각 
39.4 %, 48.7 %, 17.9 %의 감소를 보여, 개별 권선 전압보다 고조파 특성 향상 
효과가 더 크게 나타났다. 권선 전압의 합은 회전자 전류 및 자속에 영향을 
미치므로, 제안된 PWM 방법은 회전자 동손 및 토크 맥동의 저감에 기여하였
을 것으로 예상된다. 
 
표 5. 9 기존의 PWM 방법에 의한 권선 전압 특성. 
운전 
주파수[Hz] 
vα1 vα1+ vα2 MI1 
[V/V] 
MI2 
[V/V] 기본파[V] THD[%] 기본파[V] THD[%] 
20 102.2 155.4 204.8 149.9 0.33 0.329 
40 205.2 85.2 411.7 80 0.66 0.657 
60 307.9 41 617.5 32.3 0.987 0.984 
 
표 5. 10 제안된 PWM 방법에 의한 권선 전압 특성. 
운전 
주파수[Hz] 
vα1 vα1+ vα2 MI1 
[V/V] 
MI2 
[V/V] 기본파[V] THD[%] 기본파[V] THD[%] 
20 103.8 121.2 207.6 90.9 0.333 0.333 
40 206.1 69 415.6 41 0.664 0.667 





그림 5. 37 기존 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격의 1/3 주파수. 
 
 




그림 5. 39 기존 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격의 2/3 주파수. 
 
 




그림 5. 41 기존 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격 주파수. 
 
 
그림 5. 42 제안된 PWM 방법에 의한 권선 전압: 유도기 정격 주파수. 
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그림 5.37~그림 5.42의 권선 전압을 보면, 제안된 PWM 방법은 기존의 PWM 
방법에 비해 dv/dt를 전반적으로 감소시킨 것을 알 수 있다. 특히, 기존의 
PWM 방법은 그림 5.37에서 MI가 작더라도 권선 전압의 가장 큰 전위가 
4/3Vdc인 반면에, 제안된 PWM 방법은 그림 5.38에서 MI가 0.5보다 작아지면 
권선 전압의 가장 큰 전위가 2/3Vdc로 줄어든다. 제안된 PWM 방법이 제안된 
회로 방식에서 단순히 삼각파를 이용하는 인터리빙 방식에 비해 전압 합성에 
불필요한 전압을 덜 사용하여 전압 출력을 합성하는 것을 알 수 있다. 
농형 유도기에서 제안된 PWM 방법이 회전자 전류에 미치는 영향을 직접 
측정하는 것은 불가능하므로, 컴퓨터 모의 실험을 통해 제안된 PWM 방법이 
회전자 전류에 미치는 영향을 살펴보았다. 참고 문헌[53]의 5MW 4극 유도 전
동기에 대한 제정수를 이용하여 컴퓨터 모의 실험을 진행하였다. 모의 실험에 
사용한 유도기는 본래 3300V 계통에 연결되는 것으로 가정하여 직류단 전압
은 1555.6 V로 설정하였다. 기존 PWM 방법은 1 kHz 삼각파를 이용하고 제안
된 PWM 방법은 2 kHz 삼각파를 사용하지만, 두 방법 모두 샘플링 주파수는 2 
kHz이고 스위칭 주파수는 1 kHz로 동일하다. 정격 주파수인 1800 r/min에서 정
격토크의 95 %가 인가되는 팬/펌프 부하를 모의하였다. 시스템의 관성은 용량 
및 속도의 함수로서 422.2 kg·m2인 것으로 가정하였다[54]. 
그림 5.43과 그림 5.44는 정격 속도에서 동작할 때, 한 컨버터의 3상 전류(ia, 
ib, ic) 및 회전자 전류(iar, ibr, icr)를 나타내고 있다. 설정된 조건에서는 MI가 
0.924 V/V였다. 컨버터 전류의 경우는 기존의 PWM 방법이 2015.7 A 기본파 전
류에서 6.6 %의 THD를 보였고, 제안된 PWM 방법은 2012.8 A 기본파 전류에 
6.2 %의 THD를 보였다. 회전자 전류는 기존의 PWM 방법이 2224.3 A 기본파 
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전류에서 5 %의 THD를 보였고, 제안된 PWM 방법은 2225 A 기본파 전류에 
3.8 %의 THD를 보였다. 제안된 PWM 방법에 의해 컨버터 전류는 THD에서 
5.8 % 감소에 그쳤지만, 회전자 전류는 THD에서 23.8 %의 감소를 보였다. 이
러한 회전자 전류의 맥동 감소는 회전자 동손 및 토크 맥동 감소를 뜻한다. 
 
 
그림 5. 43 5MW 유도기 모의 실험 시 전류 – 기존의 PWM 방법. 
 
그림 5. 44 5MW 유도기 모의 실험 시 전류 – 제안된 PWM 방법. 
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그림 5.45와 그림 5.46은 5 MW 유도기의 팬/펌프 부하 모의 실험에서 PWM 
방법에 따른 토크 출력(Te) 및 부하 토크(Tload)를 나타내고 있다. 유도기의 속
도 제어를 통해 정격까지 속도가 증가하는 상황이다. 그림에서 토크 출력이 
굵게 보이는 이유는 토크 맥동이 포함되었기 때문으로, 기존의 PWM 방법에 
비해 제안된 PWM 방법은 토크 맥동을 확연히 감소시킬 수 있다. 정격 운전 
시 토크 맥동이, 기존 PWM 방법은 피크 투 피크(peak to peak)로 4490 N·m에 
RMS는 945.7 N·m인데 반해, 제안된 PWM 방법은 피크 투 피크로 3411 N·m에 
RMS는 593 N·m로 각각 24 %와 37 % 감소되었다. 변압기 응용에서 계통 전류
의 THD가 감소하듯, 유도기 응용에서는 제안된 PWM 방법에 의해 토크 맥동
을 대폭 감소시킬 수 있다. 
 
그림 5. 45 5MW 유도기 모의 실험 시 토크 – 기존의 PWM 방법. 
 





제 6 장 결론 및 향후 연구 
 
6.1 결론 
본 논문에서는 변압기/전동기의 권선을 이용해 2레벨 컨버터로 멀티레벨 운
전이 가능한 회로 및 그 제어 방법에 대하여 제안하였다. 연구를 통해 다음의 
결론을 도출하였다. 
 
첫째, 제안된 회로에서 권선에 멀티 레벨 전압이 인가되는 원리를 수학적으
로 설명하고 실험을 통해 확인하였다. 제안된 회로 방식에서는 양쪽 컨버터의 
직류단 전압이 Vdc로 같을 때 권선에 +4/3Vdc부터 −4/3Vdc까지 Vdc/3 간격으로 
9레벨의 멀티레벨 전압을 인가할 수 있다. 
둘째, 제안된 회로를 변압기에 적용하여 유/무효 전력 제어 방법을 제안하여 
실험적으로 검증하였다. 변압기 측정 권선을 이용한 d-q 동기 좌표계 제어를 
통해 계통에 출력하는 전력의 크기 및 역률을 의도한 대로 조절할 수 있었다. 
셋째, 제안된 회로를 유도기에 적용하여 토크 제어 및 속도 제어를 구현하
였다. 제안된 회로가 적용된 유도기를 컨버터 전류를 기준으로 등가 모델링하
였고, 실제 실험을 통해 제안된 모델의 토크 식이 물리적으로 유효함을 검증
하였다. 또한, 컨버터 전류 간 간섭을 배제하기 위한 제어 방식을 새롭게 제안
하여, 동일한 제정수 사용 시 114 % 더 넓은 전류 대역폭을 확보할 수 있었다. 
넷째, 제안된 회로 방식을 변압기와 유도기에 적용 시, 각각의 경우에 대해
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서 컨버터 1기만 동작할 때의 제어 방법을 제시하였다. 제안된 회로 방식은 
컨버터 1기가 탈락하더라도 나머지 컨버터의 직류단 전압이 감당해야 하는 전
압에는 변함이 없어 출력 가능한 전력을 절반으로 줄여서 지속적인 운전이 가
능하다. 또한, 컨버터 1기가 탈락하더라도 권선 사이의 자체적인 인터리빙 효
과로 인해 출력 전류 및 권선 전압에서 고조파 특성이 우수하게 유지될 수 있
음을 실험을 통해 확인하였다. 
다섯째, 제안된 회로 방식에 최적화된 새로운 PWM 방법을 제안하였다. 중
심 벡터와 둘러싸는 벡터를 이용한 새로운 개념의 PWM 방법을 삼각파 및 3
상 지령을 이용해 간단히 구현할 수 있음을 수학적으로 입증하였다. 제안된 
PWM 방법은 양쪽 컨버터가 출력해야 하는 전압 지령에 약간의 차이를 보이
더라도 PWM 출력이 왜곡되지 않도록 고려되었다. 제안된 PWM 방법은 기존
의 PWM 방법에 비해 평균적인 스위칭 주파수의 증가없이도 PWM 고조파 특
성을 향상 시키도록 전 영역의 변조지수에 대해서 최적화 되었다. 실험을 통
해 기존의 PWM 방법에 비해 출력 전류에서 10~40% 에 이르는 고조파 왜율 
감소가 가능함을 실험적으로 확인하였다. 제안된 PWM 방법은 권선 전압에 
인가되는 전압의 계단 변화량(dv/dt)를 전반적으로 감소시킬 수 있어 대용량 
시스템에 적용 시 표류 캐패시턴스에 의한 누설 전류를 저감할 수 있을 것으
로 기대된다. 
 
배터리 완전 충전을 모의한 실험에서, 제안된 회로 결선 방식을 변압기에 
적용하면 기존의 결선 방식에 대해 계통 전류는 큰 차이를 보이지 않았지만, 
단순한 결선 변화만으로 컨버터 전류에 있어서 THD가 13.8 % 감소하는 것을 
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확인하였다. 또한, 제안된 회로 방식에 새롭게 제안한 PWM 방법까지 적용하
였을 때, 컨버터 전류 및 계통 전류 모두에서 제안된 회로 방식만 적용된 경
우보다 THD를 각각 37.8 %와 43.1 % 추가로 감소시킬 수 있었다. 
제안된 회로 결선 방식을 유도기에 적용한 경우는 정격 속도 무부하 상태에
서 기존 결선 방식에 비해 컨버터 전류의 THD를 67.7 % 감소시킬 수 있었다. 
또한, 제안된 회로 결선 방식이 유도기에 적용된 상황에서 운전 속도를 정격
의 1/3씩 변화시키가며 관찰한 결과, 새롭게 제안된 PWM 방법까지 적용하면 
컨버터 전류의 THD를 다시 12.4 ~ 31.2 % 정도 추가적으로 더 저감할 수 있는 
것으로 확인되었다. 
 
6.2 향후 연구 
제안된 회로 방식을 실제 대용량 시스템에 적용하고 확장하기 위해서는 대
용량 변압기와 유도기에 대한 설계적인 이해를 좀 더 넓힐 필요가 있다. 제안
된 회로 방식은 여러 개의 권선을 이용하는 다권선 구조로서, 사용하는 권선
의 개수가 많아질수록 실제 시스템에 대한 등가 회로는 기하급수적으로 복잡
해진다. 제안된 회로 방식은 누설 자속에 의한 인덕턴스를 활용해야 하므로, 
누설 자속이 지나는 통로를 잘 고려하여 권선을 감는 구조를 설계해야 한다. 
예를 들어, 5권선 이상의 다권선 변압기로 제안된 방법을 확장할 경우는 유한
요소해석(finite element method)이나 정교한 등가 모델링을 통해 누설 자속끼리
의 간섭을 최소화하거나 이를 적극적으로 이용하기 위한 노력이 변압기 설계 
및 시스템 제어 측면에서 필요하다. 대용량 시스템은 실험에 드는 비용과 시
간이 크므로, 시행착오에 의한 설계와 제어 방법을 도출하기에는 무리가 따른
172 
 
다. 따라서 실제 제작에 앞서 변압기나 전동기의 정확한 모델링을 통해 예상
되는 효과를 정확히 파악할 수 있어야 한다. 
본 논문에서 PWM 최적화를 통해 고조파 특성을 향상시키고자 한 요소는 
변압기의 경우 계통 전류에 해당하고 유도기는 회전자 자속에 해당한다. 즉, 
최적화 하고자 하는 요소를 하나로 한정하였는데, 여기에 컨버터 전류를 추가
하여 최적화를 확장 검토할 수 있다. 하지만 제안된 회로 방식에서 컨버터 전
류는 컨버터에 의해 전기적으로 인가되는 전압 외에도 권선이 감긴 코어에 흐
르는 자속의 변화에도 영향을 받으므로, 컨버터 전류에 대한 고조파 특성 최
적화를 위해서는 전기적으로 인가되는 전압과 코어를 통한 자속 변화를 정확
하게 반영할 수 있는 모델링 기법에 대한 연구가 선행되어야 한다. 또한 컨버
터에 의해 권선 전압에 인가되는 전압 출력도 추가적인 최적화를 위해 고려될 
수 있다. 본 논문에서 제안된 방법은 삼각파의 위상 차이를 이용한 단순한 인
터리빙 방법에 비해 PWM 과정에서 불필요한 전압 레벨의 사용을 큰 폭으로 
줄일 수 있었지만 완벽하게 배제하지는 못하였다. 제안된 회로 결선 방식에서 
컨버터에 의해 인가될 수 있는 권선 전압의 레벨은 총 9개로 평균적으로 출력
하려는 전압과 가장 가까운 전압 레벨만으로 전압을 합성하기 위해서는 연구
가 좀 더 필요하다. 이러한 권선 전압에 대한 PWM 최적화는 권선의 dv/dt 저
감 측면에서 큰 도움이 될 수 있다. 
본 논문에서 PWM 최적화 과정에서 고려한 맥동 전류의 실효값은 전고조파
왜율에 관계된 것으로, 이것은 고조파 성분들의 전반적인 특성을 하나의 수치
로서 나타낸 값이다. 하지만 계통 응용에서는 전류의 전고조파왜율 외에도 기
본파 대비 고조파 성분의 비율을 각 고조파 차수마다 고려해야 한다. 특히, 기
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본파의 홀수 차수 고조파보다는 짝수 차수 고조파에 대한 규제가 심하므로, 
제안된 PWM 방법에 의해 출력되는 전압 파형이 되도록 반파대칭(half-wave 
symmetry)에 가깝도록 최적화를 보강할 필요가 있다. 
본 논문에서 제안된 PWM 방법은 운전 주파수 주기에 대해서 상(phase) 간 
스위칭 횟수를 고르게 분포하도록 하였지만, 같은 상 안에서 위와 아래 스위
치 간의 손실 분포를 고려하지는 못하였다. 적용하려는 시스템의 용량이 커지
면 스위칭 소자 간의 손실 불균형으로 인한 문제도 더욱 심각해지므로, 실제 
적용을 위해서는 스위칭 소자 간 손실의 고른 분포를 면밀히 검토해야 한다. 
대용량 시스템은 운전 조건이 대체로 정해져 있으므로, 주로 사용되는 컨버터
의 역률 및 변조지수를 고려하여 스위칭 손실이 전반적으로 고르게 분포할 수 
있도록 추가적인 검토가 이루어져야 한다. 
제안된 회로 방식 및 제어 방법을 실제 시스템에 적용하기 위해서는 센서의 
측정 오차를 보상하기 위한 충분한 대비가 이루어져야 한다. 컨버터의 낮은 
스위칭 주파수와 변압기의 누설 인덕턴스만으로 전류에 나타나는 PWM 고조
파 맥동을 줄이는 것에는 한계가 존재한다. 제안된 회로 결선 방식 및 PWM 
최적화를 통해 컨버터 전류에 나타나는 PWM 고조파 맥동을 현저히 줄일 수 
있었지만, 토폴로지의 특성상 기본파 대비 상당한 크기의 맥동이 컨버터 전류
에 포함될 수 밖에 없고 이것은 전류의 평균적인 변화를 측정할 때 오차로 작
용할 수 있다. 대용량 시스템으로의 적용을 고려할 때 이러한 오차는 절대적
인 크기에서도 증가하므로, 전류 제어의 정밀도 및 안정도를 높이기 위해서는 
측정 상의 세심한 주의가 필요하다. 또한, 컨버터의 PWM 특성은 변조지수에 
따라 변화하는 특성을 보이는데, 직류단 전압의 측정에 있어 오차가 존재하게 
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되면 출력 전압 및 전류의 비대칭적인 고조파를 증가시키는 결과를 낳을 수 
있다. 본 논문은 변압기에서 전력 변환용 권선과는 별도로 측정용 권선을 이
용하여 계통 전압의 위상 각을 파악하도록 하였다. 계통 전압의 위상 각은 유/
무효 전력 제어를 위해 매우 중요한 정보로, 이것의 측정에 문제가 생길 경우
에 대한 대비도 필요하다. 즉, 변압기의 등가회로 및 컨버터 전류와 컨버터 전
압 출력의 정보를 이용해 계통 전압의 위상 각을 추정하기 위한 연구도 센서 
고장 시 신뢰성 제고를 위해 필요할 것으로 예상된다. 같은 이유로 전동기 응
용에서도 위치 센서 고장에 대비하여 컨버터 출력으로부터 회전자의 속도 및 
각도를 추정하기 위한 연구가 진행될 수 있다. 
본 논문에서 검토한 변압기와 유도기의 전력 제어는 기본적으로 컨버터가 
동작하는 변조지수가 1 이하인 경우에 대해 다루었다. 일반적으로 시스템 설
계 시 컨버터의 직류단 최소 전압 설정에 마진(margin)을 두어 변조지수가 1 
이상을 넘지 않도록 고려할 수 있지만, 제어의 연속성을 고려하여 컨버터가 
과변조(overmodualtion) 운전을 하는 상황에 대한 검토가 이루어 져야 한다. 제
안된 회로 방식에서 측정 오차나 임피던스 불균형으로 인해 양쪽 컨버터의 전
압 출력 사이에 현실적으로 불균형이 존재할 수 있는데, 그로 인해 한쪽 컨버
터만 과변조 운전 모드로 전환되는 수도 있다. 제안된 회로 방식에서 과변조 
시 발생하는 저차 고조파 전류에 의한 영향을 잘 분석하여 전류 제어 상의 안
정도를 높이는 방향으로 연구가 진행될 수 있다. 
제안된 회로 방식은 두 개의 3상 권선을 하나의 커다란 델타로 결선하여 전
력 변환에 사용한다. 현실적으로 3상 권선마다 임피던스 및 쇄교하는 권선 자
속에서 불균형이 존재할 수 있는데, 권선에 연결된 컨버터들 중 1기가 탈락한 
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채로 운전하게 되면 이러한 불균형이 컨버터 전류로 반영될 수 있다. 되도록 
모든 권선을 균일하게 제작해야 하지만, 그렇지 못할 경우를 대비하여 컨버터 
탈락 사고 시 역상분 제어기나 공진 제어기를 활용하는 방안을 검토할 필요가 
있다. 
제안된 회로 방식을 변압기에 적용하는 경우, 계통 전압에 존재하는 저차 
고조파 성분에 의한 출력 전류 왜곡을 고려해야 한다. 제안된 회로 방식을 대
용량 시스템에 적용하게 되면 손실 저감을 위해 저주파 스위칭이 필요하게 된
다. 스위칭 주파수와 더불어 샘플링 주파수가 낮아지면 디지털 제어를 위한 
연산 시간 확보에는 여유가 생기지만, 디지털 제어기가 처리하여 제어할 수 
있는 전류의 주파수의 대역도 낮아지게 된다. 저차 고조파 성분에 대한 제어 
성능을 높이기 위해서는 세심한 고려가 필요할 수 있다. 
본 논문에서는 직류단 전원이 서로 분리된 컨버터의 동작에 대해서만 다루
었다. 제안된 회로에 연결된 두 개의 컨버터 직류단을 하나로 공유하여 동작
하기 위한 PWM 및 회로적인 분석이 필요하다. 컨버터 간 순환하는 전류의 
발생없이도 출력 전류의 PWM 고조파 특성을 향상시키는 것이 가능한지 검토
가 이루어져야 한다. 본 논문에서는 각 컨버터의 출력을 독립된 것으로 가정
하고 중첩의 원리를 이용해 전압 출력을 분석하였지만, 하나의 직류원으로 제
안된 회로 방식을 구동하기 위해서는 양쪽 컨버터의 출력 전압을 동시에 분석
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In this paper, a multilevel topology and its control method are newly proposed in the 
basis of two-level converters and windings of transformer or motor. Most of large-scale 
power conversion systems (PCSs) use several windings in series or parallel for large 
power conversion. In addition, multilevel converters have been widely employed to 
reduce current ripples caused by pulse width modulation (PWM). The proposed topology 
utilizes two-level converters to implement multilevel operation with the widnings that are 
essential in large-scale applications. 
Initially, it is described how the two-level converters are combined with windings of 
transformer or motor to achieve multilevel operation. The voltage output of the proposed 
topology is examined in the view point of the fundamental frequency and switching 
frequency. The characteristic of the proposed topology is qualitatively analyzed in 
comparison to the other topologies when the target is large-scale PCS. 
In order to freely modulate power conversion, the feedback control on output currents 
should be insured in the proposed topology. With respect to transformer and induction 
machine, appropriate modelings are discussed to implement the feedback control. By 
these control methods, active and reactive powers can be modulated in transformer 
applications, and output torque can be modulated in motor applications. In particular, a 
decoupling method in motor application can improve the control bandwidth by 114 % to a 
conventional method when the same parameters are used to design the controllers. In 
addition, control methods are discussed to maintain the power conversion even if one of 
converters is tripped. Without any modification in switching frequency, the total harmonic 
distortion (THD) of output currents can be decreased up to 70 % when the single 
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converter only work in the proposed topology. 
The pulse width modulation (PWM) can be optimized by considering the simultaneous 
operation of converters in the proposed topology. At first, it is detailed in the voltage 
vector plane how the optimizing method deals with voltage references from each 
converter. Then, it is mathematically proved that the proposed PWM method can be 
easily implemented with three-phase references and triangular waves. This optimization 
in PWM has been developed under the consideration on the minization of harmonics and 
switchings. The proposed method has showed the decrement of THD in output currents 
by 10 to 40 % when compared to a conventional method. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
